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Książka zawiera omówienie zasad działania i projektowania 

oraz przegląd układów różnorodnych wzmacniaczy i generatorów, 
Ponadto przedstawiono w niej wybrane zagadnienia 

o charakterze ogólnym, dotyczące : własności elementów 

i obwodów elektronicznych, zasilania układów oraz sprzężenia 
zwrotnego. 

Materiał zawarty w książce odpowiada aktualnemu stanowi 
techniki układów elektronicznych, obejmując zwłaszcza 
zastosowania różnego rodzaju elementów półprzewodnikowych, 
filtrów elektromechanicznych oraz wzmacniaczy operacyjnych. 
Książka jest przeznaczona dla szerokiego kręgu czytelników — 

w tym inżynierów i techników różnych specjalności — chcących 
poznać nowoczesną aparaturę elektroniczną i jej części składowe, 
jakimi są układy elektroniczne. Może ona być także pomocą dla 
studentów uczelni technicznych, szczególnie wydziałów elektroniki, 
jako uzupełnienie i rozszerzenie wydanych wcześniej monografii 

i podręczników. 
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Przedmowa do wydania drugiego 


W ciągu kilku lat, jakie minęły od napisania. rękopisu pierwszego wydania tej książki, nastąpił 
w dziedzinie układów elektronicznych dalszy, intensywny rozwój. Jego wyrazem stało się 
rozpowszechnienie monolitycznych układów scalonych (np. wzmacniaczy operacyjnych) 
i powiązane z tym szerokie stosowanie selektywnych oraz generujących układów RC. Z tego 
właśnie powodu w drugim wydaniu ponownie opracowano i znacznie rozszerzono te 
fragmenty, które dotyczą wzmacniaczy różnicowych i operacyjnych, wzmacniaczy selektywnych 
i generatorów RC, beztransformatorowych wzmacniaczy mocy, a także zastosowań filtrów 
elektromechanicznych (np. ceramicznych) oraz sprzężeń optoelektronicznych. W wydaniu tym 
jest także ponownie opracowany i znacznie rozszerzony rozdział poświęcony sprzężeniu 
zwrotnemu oraz nowe fragmenty dotyczące modeli tranzystorów, zasilania układów scalonych 
oraz synchronizacji generatorów. Ponadto w tym wydaniu grubymi liniami na marginesie 
oraz zmianą śkładu wyróżniono fragmenty oraz hasła o szczególnym znaczeniu. 
Przy opracowywaniu tego wydania korzystałem z licznych uwag czytelników wydania 
pierwszego — w tym-także studentów, którym przy tej okazji wyrażam podziękowanie. 
Szczególnie dziękuję mgr. inż. Janowi Srzednickiemu za cenne uwagi dotyczące generatorów RC 
- oraz dr. inż. Aleksandrowi Urbasiowi za dyskusje i uwagi dotyczące filtrów aktywnych. 
Dziękuję również pani Janinie Winnickiej za „„przetworzenie” rękopisu nowych fragmentów na 
maszynopis. | 
Wyrazy podziękowania składam także redaktorowi Wydawnictwa — mgr inż. Zofii 
Wodzyńskiej — zarówno za szybkie i staranne przygotowanie do druku tego wydania, jak też 
za wszechstronną pomoc i rady oraz okazywaną wyrozumiałość. 
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Przedmowa do wydania pierwszego 


Książka ta zawiera omówienie stosunkowo prostych — a więc podstawowych układów 
elektronicznych, związanych z techniką wzmacniania i wytwarzania sygnałów elektrycznych. 
Nie obejmuje ona jednak wszystkich podstawowych układów elektronicznych (np. nieliniowych 
układów analogowych czy układów impulsowych). L 
Jest to zatem książka o fragmentach różnorodnej aparatury elektronicznej, znajdującej coraz 
szersze zastosowanie w komunikacji, informatyce, jak też w procesach: sterowania, regulacji 

i mierzenia. I dlatego właśnie jej podstawowym adresatem jest czytelnik, któremu zrozumienie 
działania tej aparatury może pozwolić rozwiązać określone zadanie badawcze czy produkcyjne 
poprzez racjonalne zastosowdnie techniki elektronicznej. Sądzę, że może ona być ponadto 
pomocna studentom uczelni technicznych, jako dopełnienie znanych monografii oraz podręczników 
akademickich. . 

Pisząc ją dążyłem do tego, aby co najmniej znaczne jej fragmenty były zrozumiałe dla 
czytelników nie mających wykształcenia specjalistycznego w tej dziedzinie, a jedynie pewną 
podstawową wiedzę z matematyki oraz teorii obwodów elektrycznych. 

Książka składa się z czterech rozdziałów wstępnych oraz sześciu rozdziałów, poświęconych 
omówieniu określonych grup układów wypełniających zbliżone funkcje. 

Wśród. rozdziałów wstępnych chciałbym wyróżnić rozdział pierwszy, który nie tylko stanowi 
wprowadzenie w dziedzinę układów od. strony zagadnień elementowych, ale ponadto sygnalizuje 
pewne niebezpieczeństwa związane z przyjmowaniem najprostszych lub zbyt idealizowanych 
modeli. Równie istotny jest także rozdział czwarty, poświęcony omówieniu zespołu problemów 
związanych ze stosowaniem sprzężenia zwrotnego. 

Znajomość materiału zawartego w tych rozdziałach wstępnych warunkuje prawidłowy odbiór 
wszystkich rozdziałów pozostałych. 

Rozdziały od piątego do dziesiątego są w znacznym stopniu samodzielnymi omówieniami różnych 
rodzajów wzmacniaczy i generatorów. Dlatego rozdziały te można studiować w dowolnej 
kolejności, co zostało dodatkowo ułatwione przez wprowadzenie powtórzeń niektórych 
podstawowych zależności. 
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Materiał prezentowany w tych rozdziałach powinien być odbierany z pewną ostrożnością, 
ponieważ rozwiązania optymalne w latach 1971—1973 dla wypełniania zadanej funkcji mogą 

w chwili lektury książki mieć np. formę struktur optoelektronicznych czy segneto- 
dielektrycznych. Inaczej mówiąc, studiując książkę z dziedziny elektroniki nie można 
zapominać, że jest to dziedzina techniki przeżywająca obecnie burzliwy rozwój. 

Ostateczna postać tej książki powstała dzięki uwagom czytelników rękopisu — mgr. mgr.: 

B. Kalinowskiego, A. Oblója i M. Pawłowskiego — ale szczególnie dzięki ogromnej pracy 
włożonej w opracowanie wnikliwych i bardzo cennych uwag przez recenzenta — doc. dr. hab. 

A. Filipkowskiego. Wyrażając podziękowanie wszystkim wyżej wymienionym mam. wrażenie, że 
składam je również w imieniu czytelników, którym zaoszczędzili. wielu okazji do uzasadnionego 
zniecierpliwienia. 

Pragnę również podziękować redaktorowi Wydawnictwa — mgr inż. Z. Wodzyńskiej — 

nie tylko za cierpliwość okazaną autorowi, ale także za staranne i szybkie przygotowanie 
książki do wydania. 


Autor 


Warszawa, 1975 r. 
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Wykaz ważniejszych oznaczeń 


b, = Im(y), B, = Im(Y,) —— susceptangja 
= Re(y;), Gz = Re(Y,) — konduktancja 


R, r = Re(Z, z) — rezystancja 
X, x = Im(Ż, z) — reaktancja 
z, ży; Z — impedancje 
) 972 908 4 — admitancje 
ŻawsZiós — impedancje robocze: wejściowa i wyjściowa 
[z]. [vy], [A], ..., f] — macierze 
z dr +. Ds — wyznaczniki macierzy, np. Ay = 11Y22—Y42V21 
rpa ibs des da, -.. — wartość chwilowa prądu, np. elektrody E, B, C, Ditd. 
is, ic, iz, ip; -.. — bieżąca wartość składowej stałej prądu elektrody B, C, E, D (wolnozmienna 
wartość średnia prądu) 
ly,i2 — wartości chwilowe prądów: wejściowego, wyjściowego 
i — wattość średnia prądu szumów 
i — średnia kwadratów prądu szumów 
I—L., By, le, la -— zespolona wartość prądu (I = |/|el?),. np. w obwodzie elektrody C, B, E, D 
łc, Ia, Ie, Ip, Iz — składowa stała prądu elektrody C, B, E, D, Z itd. 
Icgo = Ic 
Ig=0 
|Ucg =const 
Iczo = kę ż — prądy zerowe tranzystora bipolarnego 
U, EC =const 
Iszo = JE 
c=0 
Ugpg=const 
U—Ueb, Hcy, HUpz —— wartość chwilowa napięcia, np. pomiędzy elektrodami E—B, C—B, B—Z itd. 
uca, Up, Usz — bieżące wartości składowej stałej napięcia między elektrodami C—B, E—B, 
B—Z (wolnozmienna wartość Średnia) 
PCA — wartości chwilowe napięć: wejściowego i wyjściowego 
u — wartość średnia napięcia szumów 
Po — średnia kwadratów napięcia szumów 
U= Ua, Ue, Ue, Ubz — wartość zespolona napięcia (U = |Ulei*), np. między elektrodami C—B, 
C—E, E—B, B—Z 
Ura. Uce, Upz — składowa stała napięcia pomiędzy elektrodami C—B, CE, D—Z itd. 
€bp, lp, ip — SEM, napięcie, prąd dryfu 
a częstotliwość 
Jfa>18 fr, M1: fnau /6 -— częstotliwości graniczne tranzystorów (patrz rys. 1-11) 
e = 2rf — pulsacja 


w, ©, : — pulsacje graniczne (—3 dB) wzmacniacza: górna, dolna 


; | k 
— pulsacja spadku wzmocnienia do wartości żę 


Wg 
q 

q -— wskaźnik spadku wzmocnienia, ładunek elementarny (q £ 1,6021: 107+* O) 

T i — temperatura, czas trwania impulsu, okres, stosunek zwrotny 

F — współczynnik szumu, różnica zwrotna 

t — czas 

tas fo — czasy: narastania i opóźnienia 

ł — oscylacje (w %) i 

z — stała czasowa (np. RC) 

p — moc chwilowa, współczynnik prostokątności 2. 

P — średnia wartość mocy czynnej 

ą | _  — sprawność energetyczna 

h(t) — odpowiedź jednostkowa układu 

hl) — unormowana odpowiedź jednostkowa układu 

h — zawartość harmonicznych (w %) 

J — pole wzmocnienia (iloczyn ko*/,); indeks wskazuje rodzaj wzmocnienia 
(Np. Je, Ja, Jus) ! 

Q — dobroć: elementu, bieguna 

C'e — pojemność dyfuzyjna emiterowa 

Cre» Creo -— pojemności złączowe: emiterowa, kolektorowa 

1 l 
PB, = i. dg = —— — prądowe wzmocnienia zwarciowe (małosygnałowe) dla o + 0 
L L 
% 0 Za =0 
fGo) = sę > — zespolone prądowe wzmocnienia zwarciowe (małosygnałowe) dla w zć 0 
b o 0 
; L 
a(jo) = — 
e |Zo=0 
k: — wzmocnienie, transmitancja 
k(jo), k(s) — transmitancje: widmowa, operatorowa 
Wykaz ważniejszych indeksów 

i,j,k — indeksy bieżące (liczby całkowite) 

m — wartość minimalna 

M — wartość maksymalna 

0 — wartość początkowa 

n — wartość nominalna 

G,g -—— generatora, źródła sygnału (np. Ya, Z.) 

L,o — obciążenia (np. Y», UL) 

1n, 2m — amplituda n-tej harmonicznej sygnału wejściowego, amplituda m-tej harmo- 
nicznej sygnału wyjściowego (np. Ua, 123) 

F,f - — parametr związany ze sprzężeniem zwrotnym (np. Zy, ku, Ye, ktag) 

0, o — parametr określony w stanie: zwarcia, rozwarcia zacisków wyjściowych danego 
toru transmisyjnego (np. kio, kac , Eio) 

u,i,p — przy wzmocnieniu określa jego charakter (np. k,, k, napięciowy, mocy) 

us, is, ps — jak wyżej — w stosunku do wzmocnień skutecznych (np. ks, Ks) 

0 — przy wzmocnieniu oznacza, że jego wartość została określona dla średnich 


częstotliwości pasma wzmacnianego (np. kso: Kiso) 
c,w — parametr odpowiadający wartości: całkowitej, wypadkowej (np. Ż:c, Tow) 
z — zastępująca, zastępcza, równoważna (np. Ya, Cs, Ls, T;) 


ROZDZIAŁ 


Elementy układów 
elektronicznych 


l.l. _ Uwagi ogólne 


Przystępując do omawiania podstawowych układów elektronicznych, spróbujmy 
najpierw wyjaśnić termin „układ elektroniczny”. W tym celu wprowadźmy pojęcie 
elementu układu elektronicznego oraz funkcji układu. 

Element układu—to najprostsza (w obrębie ustalonej technologii) fi- 
zyczna realizacja struktury umożliwiającej powstawanie prostych zjawisk, zwią- 
zanych z przepływem prądów elektrycznych (np. wytwarzanie pól elektromagne- 
tycznych, przetwarzanie energii prądu w ciepło, wytwarzanie napięć i prądów 
w obwodzie m-tym pod wpływem prądu lub napięcia w obwodzie n-tym itp.) 
W każdej technologii element wykonany dla realizacji zjawiska A (np. wytwarza- 
nie poła magnetycznego) powoduje — w sposób nieunikniony — powstawanie zja- 
wisk ubocznych B, C, ... (np. przetwarzanie energii na ciepło, indukowanie SEM 
w elementach sąsiednich itp.). 

Funkcja układowa— to zdolność do wzmacniania, wytwarzania bądź 
przetwarzania formy sygnałów elektrycznych”. 

Zespół tak rozumianych elementów połączonych ze źródłami zasilającymi i przy- 
stosowany do wypełniania określonej, :jednej funkcji układowej będziemy nazywać 
układem elektronicznym. 

Jeżeli warunki postawione sposobowi realizacji funkcji układowej są bardzo 
ostre — co zdarza się np. w urządzeniach profesjonalnych — wówczas struktura 
układu może być bardzo złożona i wymagająca utworzenia pewnego systemu. 
Zazwyczaj jednak zadowala nas realizacja mniej doskonała, do której wystarczą 
układy proste — podstawowe. Takimi właśnie układami będziemy się tutaj zaj- 
mować. 

1) Pojęcie „sygnał elektryczny” traktujemy tu jako bardzo szeroko rozumiane pojęcie pier- 


wotne — zwracając jednak uwagę na przydatność sygnału do przenoszenia pewnej informacji. 
W tym rozumieniu np. prądnica prądu zmiennego nie wytwarza sygnału. 


" 2/1 


Z, przedstawionego określenia wynika, że własności układu muszą być pochodny- 
mi wobec własności elementów. Jeżeli bowiem, przykładowo, wzmocnienie na- 
pięciowe sygnału uzyskiwane w układzie pokazanym na rys. 1-1a zależy od skła- 
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kinie Linie 
ciągłe p 
wane 
Ry 200 2 330 0 
R |55kQ | 27kQ. 
Rz 85 kl) 130 kQ 
R 2,5 kQ 3 kQ 
R; |160kQ | 140kQ 
R; 100 kQ 82 kOQ 


Rys. 1-1. Układ wzmacniający (a) i zależność jego wzmocnienia napięciowego (ku) od 


rezystancji (b) 


kuo = 40 V/V, E, = 7,5 V, fo = 2,5 kHz, tranzystor II13A 


dowych stałych prądów płynących przez tranzystor (ponieważ od nich zależą jego 
"zdolności transmisyjne), a także od rezystancji obciążenia, to wszelkię zmiany 
. tezystancji oporników muszą bezpośrednio wpływać na uzyskiwane wzmocnie- 
nie. Potwierdzeniem tego jest rys. 1-1b, na którym pokazano [1] przykładowe . 
zależności zmian wzmocnienia od zmian rezystancji”. Zauważmy, że wrażliwość 
wzmocnienia na zmianę rezystancji jest zależna od funkcji, jaką dany opornik 
„wypełnia we wzmacniaczu. Świadczy to o potrzebie dobrego zrozumienia me- 
chanizmu wzajemnych powiązań między parametrami elementów i układu w mo- 


Rys. 1-2. Przykład rozbieżności pomiędzy 
własnościami rzeczywistymi (2) i spodziewanymi (/) 
przy nieprawidłowym opisie własności tranzystorów 


mencie ustalania nie tylko wartości np. rezystancji, ale także ich tolerancji [69]. 
Inny przykład świadczący o konieczności starannego opisu własności elementów 
przedstawiono na rys. 1-2 [2]. Krzywej / odpowiada charakterystyka teoretyczna, 
otrzymana w rezultacie zaniedbania wewnętrznych sprzężeń zwrotnych występu- 
jących w tranzystorach, natomiast krzywa 2 pokazuje rzeczywisty przebieg cha- 
„rakterystyki wzmacniacza, otrzymany doświadczalnie. W tym przykładzie widać 
również istotną rolę prawidłowej oceny i opisu własności elementów. 


1.2. _ Metody opisu własności elementów 


Można ogólnie powiedzieć, że sposoby opisu własności zależą od typu elementu. 
Jeżeli bowiem mówimy o opornikach, kondensatorach czy cewkach, to własności 
takich elementów są na ogół (przy nominalnych warunkach pracy) prawie iden- 
tyczne z własnościami pewnych teoretycznych układów liniowych, nazywanych 
układami zastępczymi. 

Chcąc więc opisać opornik podajemy przede wszystkim jego parametr podstawo- 
wy, tzn. wartość rezystancji. Jeżeli jednak chcemy go zastosować w układzie, 
gdzie częstotliwości sygnałów sięgają dziesiątków — setek MHz”, wówczas trzeba 
zbadać, czy indukcyjność (związana z geometrią warstwy oporowej i doprowa- 
dzeń, a wynosząca co najmniej kilka do kilkudziesięciu nH) lub pojemność między 
odprowadzeniami (zależna od ich geometrii i wynosząca zwykle 0,1--0,5 pF) nie 


1) Są to wyniki eksperymentalne, przy czym przypadkowi pokazanemu liniami ciągłymi odpo- 
wiada wariant optymalny w sensie wrażliwości na zmianę parametrów, wyznaczony przy użyciu 
maszyny matematycznej (EMO) [1]. 

> Zauważmy, że w zakresie tak dużych częstotliwości niekiedy długość ścieżki oporowej staje 
się porównywalna z długością fali, co zmusza do stosowania schematów zastępczych o stałych 
rozłożenych (tzn. odpowiednich linii długich). ; 


2. Wamacniacze i SOBOrAtOrY 


_ wpłyną istotnie na pracę układu. Trzeba przy tym pamiętać również o związkach 


pomiędzy wymiarami opornika a dopuszczalną mocą, jaką można w nim wydzie- * 
" lić, oraz maksymalaym napięciem dopuszczalnym (ok. 200 V dla obciążalności 
0,25 W, ok. 750 V dla obciążalności 2 W) [6], [7]. | 


7) . 
LA Aly RZĄ Ó 


(4) 
Rys. 1-3. Charakter zależności 
Y prądu upływowego od warunków 
30 160 50 V _ pracy | 


Opisując z kolei kondensator elektrolityczny podajemy najpierw jego nominalną 


pojemność (zwykle wiele wF). Bardzo ważnym parametrem jest teraz dopuszczalna 


wartość napięcia, bowiem jej przekroczenie grozi uszkodzeniem kondensatora. 
Trzeba tutaj od razu podkreślić, że stopień zbliżenia do warunków granicznych 
wpływa bezpośrednio na niezawodność elementów (patrz p. 1.3). Ponieważ kon- 
densator taki ma dość znaczną stratność, ograniczeniu podlega również dopusz- 
czalna amplituda składowej zmiennej, zgodnie z orientacyjną zależnością [3] 


= KK 

U z 50 V= [V] (1-1) 
gdzie: V — objętość kondensatora w cm”, 

C — pojemność nominalna w uF, 

f/ — częstotliwość w Hz. 
Niedoskonałość izolacji powoduje także powstawanie tzw. prądów upły- 
wowych (od składowych stałych napięcia), zależnych od warunków pracy kon- 
densatora w sposób pokazany jakościowo”? na rys. 1-3a, co świadczy o tym, że 
rezystancja R w schemacie zastępczym z rys. 1-3b będzie zależna od temperatury 
i napięcia (liniowo). Wreszcie mała grubość folii przy jej znacznej długości, a także 
rezystancja połączeń powodują, że szeregowo z pojemnością działa niewielka, 


1) Często przyjmuje się aproksymację liniową — patrz linie /, i łą na rys. 1-3a — postaci 
l RS M CU+m 2 
przy czym np. dla kondensatora elektrolitycznego 50 uF, 6 V [4] i temperatury -r207C 


My = = 0,05 


A. AC» 
w v , Ma =3 UA, podczas gdy przy T2 = +70? 


© m =015- rajdów 


ale rosnąca Z obniżaniem temperatury rezystancja, (Głamki oma dla temperatur 
rzędu 207C, kilka — kilkanaście. omów dla temperatur — 60” -- —40*)”. | 
Mamy wreszcie do czynienia z szeregową indukcyjnością (ułamki uH), dzięki 
której”moduł impedancji kondensatora zależy od częstotliwości w sposób poka- 
zany na rys. 1-4. Częstotliwość rezonansu własnego kondensatorów elektrolitycz- 
nych o dużych pojemnościach może być przy tym [5] rzędu kilkudziesięciu kHz. 
Jeżeli do fych dwu zaledwie przykładów dodamy, że ponadto wnoszą one do ukła- 
dów fluktuacje zależne od sposobu wykonania (patrz p. 1.4), to zapewne stanie 
się oczywiste, dlaczego tak dużą wagę przywiązujemy do poprawy własności ele- 
mentów w procesie ich produkcji oraz do właściwego opisu ich własności w pro- 
cesie projektowania układów. 


poj X<0) | _ ina(X>0) 
EE 


Rys. 1-4. Przykładowa zależność impedancji 
kondensatora od częstotliwości 29 4 1 0 10 100 KHZ 


Szczególnie istotne jest jednak prawidłowe opisanie własności lamp oraz tranzy- 
storów, które dalej będziemy nazywać elementami sterowanymi 
(ES). Jest to temat zbyt obszerny do omawiania go w tym miejscu. Dlatego zachę- 
camy jedynie Czytelnika, chcącego towarzyszyć nam w dalszych rozważaniach, z 
zapoznania się z literaturą szczegółową, np. [8] do [15]. 
Zwróćmy jednak uwagę na to, że związki pomiędzy składowymi stałymi prądów 
i napięć na elektrodach ES — z zasady działania nieliniowe i zależne od techno- 
logii oraz geometrii — podajemy w postaci tzw. charakterystyk statycznych. Jeżeli 
prezentują one zależność składowej stałej prądu wejściowego od składowej stałej 
napięcia wejściowego, to przyjmują one postać jak na rys. 1-5. Jak widać, rezy- 
stancja wejściowa (dla prądu stałego) i związany z nią poziom prądów wejścio- 
wych mogą ulegać ogromnym zmianom w przypadku zastąpienia jednego rodzaju 
* ES— innym. Charakterystyki wyjściowe, pokazujące zależność prądu wyjściowe- 
go od napięcia na elektrodzie wyjściowej, mają — z wyjątkiem triod próżnio- 
wych — przebiegi podobne. Niektóre przykłady tego rodzaju charakterystyk 
przedstawia rys. 1-6. | 
Podkreślmy tutaj ograniczenie zakresu napięć na elektrodzie wyjściowej związane 
z ptzebiciem (często lawinowym) ES zależne od sterowania (patrz rys. d»), nieco 
iamy przebieg tych charakterystyk przy różnych układach pracy (porównaj rys. 
€ oraz d>), a także przy utrzymywaniu na elektrodzie sterującej, np. bazie, stałej 


R Patrz np. [39], str. 104. 


ig 


+20-1075 


Rys. 1-6, Typowe jakościowo przebiegi wyjściowych charakterystyk statycznych 


wartości napięcia lub stałej wartości prądu (porównaj d, z dz). Należy także pod- 
' kreślić ograniczenie przez prądy generacji termicznej (IcBo, IcBo, Jeno) minimal- 
„nych wartości prądu wyjściowego w tranzystorach bipolarnych. Symbolami tymi 
oznaczamy prądy płynące w warunkach (i oczywiście od zacisku + do zacisku — 
zasilacza!) pokazanych na rys. 1-7a-+c. Podkreślamy, że określenie „prądy gene- 
racji termicznej” trzeba traktować jako umowne, bowiem prądy zmierzone w wa- 
runkach pokazanych na rys. 1-7 zawierają również składowe upływu powierzch- 
niowego, wzrastające z powiększaniem napięcia. 


[2 
Ó kto=ó*Bpltem  € 


Rys. 1-7. Podstawowe prądy generacji termicznej — składowe niesterowane] 
prądów 


Mając na uwadze rys. 1-8cz możemy napisać 


Ic = %olz+Icso = %o(/c + 13)+ IcBo (1-2) 
skąd 
RE ZE 1-3) 
IL = EYE I5+ 1-% ICBo ( ) 
Oznaczając 
| da | 
Bo = pz | | (1-4) 
zależność (1-2) zapisujemy w postaci 
I = 8,18 + (Bo+ 1)lcBo = Bols+ Iczo (1-5) 


Ilustracją tej zależności są charakterystyki pokazane na rys. 1-8d. 
Zestawienie (1-2) oraz (1-3) pozwala także napisać, że 

Iz = (1—00)I:— Icpo i. (1-6) 
Charakterystyki tranzystorów dla jednakowych przyrostów prądu wejściowego 
nie są równo oddalone, co świadczy o tym, że zarówno «, = /4(1z), jak też fo = 
= f(Iz). 
Ostatnim rodzajem charakterystyk statycznych są charakterystyki przejściowe 
wiążące prąd wyjściowy z prądem lub napięciem wejściowym. Przykłady tego typu 
charakterystyk pokazano na rys. 1-8. 
Charakterystyki, jakie przedstawiliśmy dotychczas, dotyczyły pracy tranzystorów 
z prądami emitera rzędu miliamperów lub więcej. W układach spotykamy czasami 
(np. we wzmacniaczach o małym poziomie szumów, w układach o minimalizo- 
wanym poborze energii zasilającej itp.) pracę przy tzw. mikroprądach (prądy 
emitera rzędu mikroamperów) [15]. Niektóre charakterystyki tranzystora planar- 
mego krzemowego (bipolarnego) dla tego rodzaju pracy pokazuje rys. 1-9. 
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Rys. 1-8. Przykłady charakterystyk przejściowych tranzystorów 


gi 40 0 v2 760748740 0 *20+40+60*r60 % 
Rys. 1-9. Niektóre charakterystyki tranzystora krzemowego płanarnego przy pracy 
z mikroprądami f15] e 


Przy pracy małymi prądami należy zwrócić szczególną uwagę na znaczenie para- 
metrów transmisyjnych tranzystora — w tym na rozróżnienie pomiędzy 8, i 8,. 
Ilustracją fizycznego znaczenia tych parametrów jest rys. 1-10. 

Wreszcie w niektórych układach (np. przetwornikach — patrz rozdział 7) stosuje- 
my tzw. włączenia inwersyjne, w których zmieniamy role emitera i kolektora 


w tranzystorze. 
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Rys. 1-10. Interpretacje graficzne 
parametrów 850 i fo 


Po omówieniu charakterystyk statycznych ES przejdziemy do krótkiego przeglądu 
metod opisu ich własności przy małych”? sygnałach sterujących. Rozpoczniemy 
od powołania się na własności ziłustrowane rys. 1-11, gdzie tranzystory w różnych 
układach pracują w stanie zwarcia (przez dużą pojemność C5) na wyjściu. Określo- 
ne w ten sposób wzmocnienia zwarciowe aproksymujemy najczęściej wyrażeniami 


. | ee 
a(jw) =" (1-7) 
ij = 
Wy 
a(w) Z — (1-8) 


P(w) (1-9) 


gdzie: m — współczynnik nadmiaru fazy, zależny od sposobu domieszkowa- 
nia obszaru bazy poprzez tzw. współczynnik pola 7. 
Zależność ta jest zazwyczaj aproksymowana zależnością [15] 


m = 0,21+0,187 (1-10) 


» Pojęciem ,,mały” określamy tutaj sygnał, przy którym nieliniowe własności ES można po- 
minąć. | | 
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Rys. 1-11. Interpretacja graficzna częstotliwości granicznych tranzystorów | 
Uwaga: rysunki mają charakter jakościowy i nie pokazują wzajemnych relacji np. między wy, WB iw, 


co wobec wartości liczbowych 7 zawartych najczęściej w przedziale (1,5 --4,0) 


daje 
m = 0,6--0,9 
Wobec relacji 
4 «(jo) s 
Bio) = 1—aGu) | (1-11) 


zachodzącej dla wszystkich częstotliwości, otrzymujemy - 


g-imo/og j e” imo/vy 


Bio) x EPE * 1, Z Bo = a. dóamóg. (1-12) 
1+] —— e *"elwa 1+]————— 
Wy Wa 1- LU 
B(0) z be S (1-13) 


te] =G==0 | p | | -. 
z 10 1+me | wo (1-14) 


tgpę(w) > SM0-«) 
zc 
©g |> 1 + ma, | 
2 p p 1-0 ma : 
JB ue 2a z Ja 1+ma, (1 15) 


Odmienną drogą do otrzymania nieco innych zależności opisujących f(jw) jest 
analiza własności RAPIE fizycznych schematów zastępczych tranzy-. 
stora. 

Przykładowo, przyjmując tzw. schemat Giacoletto lub hybryd x 
(patrz rys. 1-16b), wzbogacony znaczącą czasami pojemnością konstrukcyjną po- 
między wyprowadzeniami C,,, otrzymujemy [66] 


1—j0oTy 
s „ EJBEL | 1-1 
Bio) z Sbre = 1 +JoTą ( e 
gdzie: 
Che + Cre + Ch 
" = = 
: Śm 
e Cze e Cre + Cb 
EERSTE NE 
Swe Tt Ścb' 


Sm = Wo" Sebr Ź Seb 
Zauważmy, że zarówno z (1-12), jak też (1-16) wynika, że kąt fazowy zwarciowe- 
go wzmocnienia prądowego Qg(w) może osiągać wartości przekraczające 90” przy 
© > Og. 
Zauważmy także, że w spotykanych konstrukcjach i warunkach pracy tranzysto- 
rów (zwłaszcza o stosunkowo małych częstotliwościach granicznych) mamy naj- 
częściej Ty < T>. 
Pozwala to dla niezbyt dużych Gzęstodiiośći (v < w„) przybliżać zależność opisu- 
jącą Biw) prostą funkcją jednobiegunową o postaci 


Efio) z —— | (1-17) 
1+j m 


wynikającą bezpośrednio zarówno ze wzoru (1-12), jak też (1-16). Zależność |8| = 
= f(w) prowadzi do dwu dalszych parametrów częstotliwościowych tranzystorów 
bipolarnych, a mianowicie pulsacji w, i wr. Pierwsza z nich jest pulsacją pomia- 
rową (patrz rys. 1-1lb), przy której moduł zwarciowego wzmocnienia prądo- 
wego osiąga poziom jedności, tzn. 


|Bl»v,)| = 1 


t2f1 


Druga natomiast stanowi umowną. miarę przydatności tranzystora do wzmacnia- i 
nia sygnałów szerokopasmowych, waj: tzw. pole wzmocnienia”, określone 
żależnością 

©0qr = Boop 
Dla pomiarowego okreslenia tego parametru tranzystora przyjmujemy najczęś- 
ciej, że zależność (1-17) dostatecznie dobrze opisuje f(jw), co następnie prowadzi 
do relacji 


wr = Bowg [B(0;)|0; a >.kilka-kilkanaście 


bezpośrednio przydatnej do celów pomiarowych”). 
Przyjmując zależność (1-12) i założenia 8, > 1, f, > kilka fz dostajemy 
Wy | | 
I + ma, 


wg Z wy(l—a,) 


Wy Z 


wy Z w,(1-+ma,) 
©g Oy < Wy 


Natomiast opisanie B(jv) zależnością (1-16) daje [66] 


Wy R Bo RPA PEZE Bo * ZAWIE "NE 0 — 
T 2 T | | 2 
Pycw* af 
' 2 i Tc 
| ik Cet Cre+ Cb 


wqr £ ky irlozj: 


Te ostatnie zależności pokazują, że spotykane w literaturze utożsamianie w; 1 wr 
jest dopuszczalne tylko wówczas, kiedy r; < Tr. Warunku tego na ogół nie 
spełniają tranzystory dryftowe w.cz. (szczególnie typu mesa), w których mała 
wartość pojemności dyfuzyjnej emitera powoduje, że wpływ stałej czasowej T; 
staje się istotny, a w konsekwencji o, 4 Gr. 

Wspomnijmy w tym miejscu jeszcze o tym, że analogiczne pod względem charak- 
teru zmiany wzmocnień zwarciowych otrzymujemy także przy tzw. inwersyjnym 
włączeniu tranzystora (emiter pełni funkcję kolektora i na odwrót). Otrzymujemy 
wówczas” dor > Wal» Bor» GOBI > przy czym «44 < %; Por < Bo, 


fa s026 
fa=-rzżgy fu= C= | 


1) Jest to pole wzmocnienia prądowego przy zwarciu na wyjściu (1-1ib). Ogólnie, pole wzmoc- 
nienia (patrz rozdz. 5) jest iloczynem danego wzmocnienia w zakresie tzw. średnich częstotli- 
wości ko i odpowiadającej j jemu górnej (—3 dB) częstotliwości granicznej wy. 

2) W ich trakcie można np. badać bardzo istotne zależności wr od składowych stałych lz, 
Ucz itd. [3], [5]. 

3) W przypadku dryftowych tranzystorów krzemowych, zwłaszcza planarnych Bor < 1 (naj 
częściej 0,05--0,15). 


_ Wprowadzone w ten sposób częstotliwości graniczne dają pewien pogłąd na zdol- 
-nąści wzmacniające tranzystora, kiedy jest bh obciążany dostatecznie małymi im- 


pedancjami””, w szczególności zaś pozwalają na wzajemne porównywanie tranzy- 


storów pomiędzy sobą. Kiedy jednak zależy nam na dużym wzmocnieniu napię- 
ciowym (patrz rozdział 2) lub pracujemy ze źródłami sygnału o znacznej impedancji 
Z,, wówczas informacja zawarta w częstotliwościach granicznych staje się wysoce 
niedostateczna. Tranzystor (ogólniej ES) trzeba wtedy traktować jako pewien 
czwórnik opisywany poprzez. podanie macierzy lub parametrów i struktury za- 
wartych w nim obwodów (tzw. schematy zastępcze). 

Opis macierzowy — mający walory stosunkowo łatwej mierzalności parame- 


trów — jest obarczony wadą złożonej zmienności parametrów w funkcji zarówno : 


częstotliwości, jak też warunków zasilania. 

Przykładowo na rys. 1-12 pokazano zależności niektórych wyrazów macierzy ad- 
mitancyjnej wielkoczęstotliwościowego tranzystora (fr £ 300 MHz) od prądu emi- 
tera (7z) i częstotliwości. Podobne przebiegi — w sensie dość złożonej zależności — 
występują w przypadku innych ES, 
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Rys. 1-12. Przykładowa zależność wyrazów macierzy admitancyjnej od częstotliwości i prądu 
emitera [15] 


Na rysunku 1-13 pokazano zmienność parametrów y;, = g,,+)b,, tranzystora 
unipolarnego z izolowaną bramką (MOS-FET w układzie WE = patrz rozdział 2) 
od częstotliwości. Jak widać, zależności te w ograniczonym przedziale (rys. 1-13a) 
są stosunkowo proste, natomiast w zakresie większych częstotliwości (rys. 1-13b) 
mamy do czynienia z sytuacją znacznie trudniejszą, kiedy występują nawet zmiany 
znaku składowych. 

Szczególnie złożone bywają jednak zależności takich parametrów od punktu pra- 
cy. Tytułem przykładu na rys. 1-14 przedstawiono zależność niektórych składo- 
wych macierzy admitancyjnej tranzystora MIS-FET od punktu pracy [10]. 
Przedstawiliśmy tutaj dość znaczną liczbę przykładów dlatego, ażeby za ich pomo- 
cą uzasadnić wniosek sprowadzający się do stwierdzenia, że opis macierzowy jest 


1) Jak pokażemy w rozdziale 5, odpowiada to wzmacniaczom szerokopasmowym o dużych 
(rzędu MHz) wartościach częstotliwości granicznych. 
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Rys. 1-13. Przykładowe zależności wyrazów macierzy admitancyjnej tranzystora MOS-FET 


od częstotliwości [16] (75 = 5 mA, Upz = 12 V, T = 259C) 


«wygodny jedynie w żakresie bardzo małych częstotliwości (rzędu kHz — gdzie ze 
względów pomiarowych stosujemy zwykle macierze [h]; patrz np. [17], [18]) lub 
w wąskich przedziałach częstotliwości, charakterystycznych np. dla pracy wzmac- 
niaczy selektywnych (patrz rozdział 6) lub generatorów (patrz rozdział 10), przy 
czym najlepiej, jeżeli opieramy się wówczas na wynikach pomiarów macierzy [y]. 

W zakresie UHF, a szczególńie mikrofal, stosujemy natomiast tzw. macierze roz- 


proszenia [s] — patrz np. [21]. 


Zauważmy jeszcze (patrz rys. 1-14), że jakkolwiek charakter zmian np. pojemności 
C,, bywa złożony, to jednak często amplituda zmian nie jest szczególnie duża (np. 


20--30%). 
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Mys. 1-14. Przykłady zależności macierzy admitancyjnej tranzystora MOS-FET od punktu 


pracy [10] 


— 16[1 


Inna metoda opisu polega na określeniu struktury obwodów i parametrów ele- - 
mentów, które tworzą czwórnik „,zastępczy” o własnościach dóstatecznie bliskich . 
własnościom transmisyjnym rzeczywistego tranzystora (ogółniej — ES). Jest to, 
ogólnie biorąc, zadanie trudne — tym bardziej że chcielibyśmy otrzymać strukturę 
prostą i składającą się z elementów o możliwie wyraźnej interpretacji fizycznej, 
sprowadzającą się do układowej aproksymacji, np. ogólnego schematu fizycznego 
tranzystora bipolarnego pokazanego na rys. 1-15. Wyniką stąd, że dokładność 
i przedział częstotliwości, w jakich proste schematy zastępcze opisują własności 
tranzystora, nie mogą być zbyt duże. 
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Rys. 1-15. Ogólny schemat fizyczny 
Ę tranzystora bipolarnego 

Jeżeli tranzystor prącuje w ten sposób, że sygnał sterujący jest podawany mię- 
dzy bazę i emiter, a obciążenie dołączone pomiędzy kolektor i emiter (tzw. układ 
WE — patrz rys. 1-16a oraz rozdział 2), wówczas schematy zastępcze tego rodzaju 


mają postać pokazaną na rys. 1-16b do d. Schematy zastępcze pokazane na rys. 
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Rys. 1-16. Przykłady schematów zastępczych tranzystora w układzie WE £73] 


1-16b i c pozwalają zadowalająco opisać cechy. transmisyjne. tranzystora aż :do 

częstotliwości rzędu f,, są one jednak bardzo skomplikowane. Gdyby f < 0,12 
„ [19] w układzie z rys. 1-16b można pominąć gą i L, natomiast przy f > 0,1. 
można usunąć g3, gą 1 Cg, Co jednak nie upraszcza tych smiematów w sposób za- 
sadniczy. | 
Schemat pokazany na rys. 1-lód, nazywany schematem Giacolet- 
to, w przypadku tranzystorów dryftowych opisuje zadowalająco ich własności 
jedynie w zakresie niewielkich częstotliwości (f < 0,1/,). Odznacza się jednak 
względną prostotą, a ponadto przejrzystą interpretacją fizyczną parametrów. 
W szczególności: r,,, — odpowiada rozproszonej rezystancji bazy, C, — po- 
jemności dyfuzyjnej (określonej stosunkiem przyrostu ładunku w bazie do przy- 
rostu napięcia na złączu emiterowym, jakie towarzyszy temu przyrostowi — pro- 
porcjonalnej do 7p), Cr. — pojemności złączowej emiterowej (zależnej od napię- 
cia na złączu emiterowym), Cr, — pojemności złączowej kolektorowej (zależnej 
od napięcia na złączu kolektorowym), g, i Bua konduktancjom uwarunkowa- 
„nym głównie zjawiskiem modulacji grubości bazy (zjawisko Early'ego) i upły- 
wnościami powierzchniowymi, pomijalnymi w tranzystorach dryftowych. 
Konduktancja 


Śbre = ; — R Bogeb' (1-18) 
eb” 
gdzie: 
1 kT 1 
FA FE —— m —m— j 1-19 
© ge 4 ls RZ 
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ą -— ładunek elektronu 


jest uzależniona różniczkową rezystancją złącza emiterowego r.,. (odwrotnie 
proporcjonalną do Ir) oraz wzmocnieniem zwarciowym 89 (zależnym od Iz). 


Widać z tych zależności bardzo istotną dla właściwego stosowania tran- 
zystorów w układach elektronicznych zależność ich zdolności transmi- 
syjnych od składowych stałych prądów (np. 75) i napięć: (np. Uzp, 
Uce). Zmiana tych składowych stałych powoduje także kształtowanie 
stosunku pojemności złączowych i dyfuzyjnych tranzystora — patrz 

"rys. 1.16e [73], a więc udziażu poszczególnych zjawisk fizycznych w bez- 
władności transmisji. | 


Przypominając warunki pomiarowe pulsacji granicznej (patrz rys. 1-11b), łatwo i 
pokazać, że przy ge: > ge musi zachodzić następująca zależność pomiędzy 
parametrami. schematu zastępczego Giacoletto a wartością wz 
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(1-20) 


Można także poprzez parametry tego układu określić wyrazy macierzy admi- 
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Zauważmy jeszcze, że przy w > wg WPŁYW gre» Sch 1 $ec Staje SiĘ nieznaczny, 
co pozwala schemat Giacoletto uprościć do postaci z rys. 1-16f, gdzie C, == 
== Cre+ Cw.?”.. 

Gdybyśmy zastosowali tranzystor w innym układzie, np. wprowadzając sygnał 
sterujący między emiter i bazę, natomiast obciążenie — pomiędzy kolektor i bazę 
(tzw. układ WB — patrz rozdział 2), wówczas moglibyśmy podać podobną 
rodzinę schematów zastępczych [13], [19], [21], w tym szereg stosowanych dość 
często układów typu T. I w tym przypadku również schematy zastępcze są tym 
bardziej złożone, im dokładniej i w szerszym pasmie chcemy opisać własności 
tranzystora. - 
Metodę fizycznych schematów zastępczych stosujemy przy opisywaniu własności 
wszelkich ES. Struktura takich schematów, interpretacja fizyczna i wartości 
liczbowe ich parametrów są jednak całkowicie odmienne przy różnych ES. 
Przykładem może być tutaj tranzystor unipolarny, którego schemat budujemy 
na bazie schematu (prawie) ogólnego, pokazanego na rys. 1-17. 

W schemacie tym uwzględniono, że zarówno pojemność bramki, jak jej rezystancje 
są rozłożone na całej powierzchni, a ponadto, że również rezystancja kanału 
jest rozłożona. Pokazaliśmy ten schemat jedynie w tym celu, aby uświadomić 


1) Jest to macierz tranzystora tylko w rozpatrywanym układzie WE. 
2) Wprowadzenie y„, umożliwia uwzględnianie przesunięcia fazy wynikającego z czasu przejścia 
nośników przez bazę. 


m ——m—-— mm 


ł 


Ó ty 


Rys. 1-17. Ogólny 
schemat fizyczny 
0Z tranzystora unipolarnego- 


Czytelnikowi, że zespół zjawisk (i parametrów), z którymi mamy do czynienia. 
„w takim tranzystorze, jest bardzo złożony. Widać z przytoczonych przykładów, 
że żadne proste (kilkuelementowe) schematy zastępcze nie mogą dokładnie od-. 
tworzyć działania rzeczywistego tranzystora w szerokim przedziale częstotliwości. 
Stąd też schematy zastępcze tranzystorów unipolarnych, których kilka przykła- 
dów [13], [14], [16], [22] pokazaliśmy na rys. 1-18, trzeba traktować z pewną 
ostrożnością i świadomością błędu opisu ES, jaki jest związany z ich stosowa- 
niem”. Jakkolwiek najdokładniej własności takich tranzystorów mogą opisywać 
układy z rys. 1-18a i b?, to ich złożona struktura powoduje, że w analizie pracy 
układów z tranzystorami unipolarnymi (szczególnie przy „średnich” częstotli-- 
wościach) stosujemy prawie wyłącznie układy z rys. 1-18c i d. Możliwość po- 


1) Spotyka się także [10] schematy zastępcze zawierające indukcyjności. 
ż) Możliwości przejścia do uproszczonych układów c i d wynikają z analizy warunków pracy 
(częstotliwość, obciążenia) przy uwzględnieniu rzędów wielkości parametrów. Dla zorientowa- 
nia w rzędach wielkości można przyjąć [16]: 


Cv: £ 1 pF, C, = kilka pF, r. % 1008, Ca £ 0,5 pF,  - 
ga = 107*=1075 S$, gy; = 10715--10713 $, ręg: = 100--300 Q. 
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minięcia rezystancji r.;. i ras. (sięgających wartości dziesiątków, a nawet setek 
omów) zależy od technologii wykonania (warunkującej ich WARS i para- 
metrów obwodów zewnętrznych. 

Parametry takich schematów zastępczych określamy zazwyczaj doświadczalnie, | 
przy czym na podkreślenie zasługuje ich złożona zależność od punktu pracy 
tranzystora (patrz rys. 1-14, przyjmując C;. % Cn). 

Zauważmy, że fizyczne schematy zastępcze lamp elektronowych [8], [18] są 
identyczne z układem pokazanym na rys. 1-18d. 


Podłoże 


O 
Rys. 1-18. Przykłady kolejno upraszczanych fizycznych schematów zastępczych 
tranzystorów unipołarnych . 


Jeżeli chcemy opisać własności ES dla małych sygnałów impulsowych, korzystamy 
ze związków pomiędzy własnościami w dziedzinie czasu i częstotliwości. Przy- 
kładowo przyjmując zamiast zależności (1-7) aproksymację a(jw) w postaci”> 


a(jo) m H— (1-25) 
1+j 


X 


1) Można pokazać (stosując twierdzenie o opóźnieniu w metodzie operatorowej), że uwzględ- 
nienie mnożnika e" ime/og odpowiada opóźnieniu adpowiedzi (z pominięciem tego czynnika) 
m | 


o zazwyczaj pomijalny czas £, = > 
(+4 


otrzymujemy 
z: o 1-25 
a(5) 1-+-ST, ( ) 
gdzie 
1 
Tą s — 
Wa 


Jeżeli na emiterze tranzystora pracującego w układzie WB (sterowanie: emiter —- 


baza, obciążenie: kolektor — baza) pojawi się teraz sygnał 


i.(t) = Alz' 1(t) 
gdzie 
Alg — dostatecznie mały przyrost, 
« 11) — tzw. skok jednostkowy (w chwili £ = 0), 
wówczas skok wyjściowy w stanie zwarcia (Z, = 0) — patrz rys. 1-11a — będzie 
mieć ów: 


(5) = Al Ez) + st.) 


a więc jego szóbieć czasowy będzie opisany zależnością 


bacddice a) (1-26) 


Przebiegowi takiemu odpowiada czas narastania"? wynoszący 


fn(WB) R 2,2Ta | (1-27). 


Postępując analogicznie w przypadku pracy tranzystora w układzie WE i zwarciu 
_ na wyjściu otrzymalibyśmy 


PALĄ 
LO) = B,AL(1-e 7) (1-28) 
dzie: = 0 z(1+8 
4 > Tg SA l-a, = o) 


i odpowiednio 


Incw) © 2,2Tg = 2,2(1+8,)%4 = U-+Ao)tnewsy (1-29) 


Widać z tych prostych rozważań, że opis częstotliwościowy pozwala stosunkowo 
* prosto określić również własności tranzystora przy sterowaniu małymi sygnałami 
impulsowymi. 

Obraz ten ulega radykalnej zmianie, kiedy amplituda impulsów staje się tak 
znaczna, że tranzystor jest wprowadzany kolejno w stan „nasycenia i „„odcięcia”. 
W takich warunkach własności tranzystora opisujemy podając tzw. czasy prze- 
łączania [68], [16]. 


1) Czasem narastania nazywamy tutaj czas, w którym sygnał wyjściowy narasta od poziomu 0,1 
do poziomu 0,9 wartości granicznej dla stanu ustalonego (patrz także rozdział 5). 
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1.3. « . Niezawodność elementów 


Układy elektroniczne powinny z możliwie dużym prawdopodobieństwem wy- 
pełniać swoje funkcje przy określonych warunkach eksploatacyjnych w ciągu 
możliwie długiego czasu. Inaczej mówiąc, chcemy, aby były one w swoim działa- 
niu niezawodne. 
Niezawodność układu jest pochodną niezawodności jego elementów oraz połączeń 
między nimi, a ta z kolei zależy od wielu czynników, z których podstawowymi są: 
rodzaj i obciążenie elementów oraz temperatura otoczenia”, Już z tego wstępne- 
go przedstawienia problemu widać jego zarówno duże znaczenie, jak też roz- 
ległość. Wynika stąd bogactwo literatury, której niewielką część przedstawiliśmy 
w bibliografii [1], [24] do [37]. 
Niezawodności elementów wyrażamy poprzez zespół pewnych naw 
które określamy badając zachowanie w czasie i określonych warunkach eksploata- 
cyjnych dostatecznie licznego ich zbioru?, W szczególności prawdopodo- 
bieństwem poprawnej pracy p(t) nazywamy prawdopodobieństwo 
tego, że czas T pracy bezawaryjnej będzie dłuższy od czasu t. Wartość tego 
prawdopodobieństwa oceniamy stosunkiem liczby elementów poprawnie pracują- 
cych po upływie czasu t do ogólnej (dostatecznie dużej) liczby No elementów 
w badanym zbiorze przy t = 0, tzn. 
„ No—n(t) 5 Ę 

pt) z SZ = (1-30) 

gdzie n(t) — liczba elementów uszkodzonych w okresie 0-- £. 


Prawdopodobieństwo zdarzenia przeciwnego jest prawdopodobień- 
stwem uszkodzenia gl), które analogicznie szacujemy jako 


400) z O | (1-31) 


Częstotliwość uszkodzeń /(t) opisuje szybkość malenia prawdopo- 
dobieństwa poprawnej pracy p(t) i jest definiowana jako 


fO) = SP © | (1-32) 


Oceniamy ją jako stosunek liczby uszkodzeń w jednostce czasu do liczby N- 
elementów zawartych pierwotnie w zbiorze, tzn. 


n(t+ At) —n(t) An 


At At ; 
KO M, ia (1-33) 


1) Mówimy tu o warunkach eksploatacji RNG spotykanych. Możliwe są jednak przypądki 
znacznego wpływu np. wibracji, wilgotności atmosfery itp. 

2) Mamy tutaj na myśli zbiór elementów jednakowych pod względem EKG chociaż 
mających pewne cechy indywidualne, powstałe w procesie wytwarzania. 


Najczęściej spotykanym parametrem jest jednak intensywność uszko- 
dzeń A(t), określająca prawdopodobieństwo uszkodzenia w jednostce czasu 
i powiązana z poprzednio wprowadzonymi parametrami zależnością 


JO) dz 
A) =Z->0 1-34) 
(0 =H5 > (1-34) 
Oceniamy ją poprzez stosunek liczby elementów An uszkodzonych w jednostce 
czasu do liczby egzemplarzy poprawnie pracujących w chwili £, tzn.: 


n(t + At)—n(t) 
At 
No —n(t) 

Z podanych określeń wynika, że znając intensywność uszkodzeń 4(t) możemy 

określić prawdopodobieństwo poprawnej pracy p(t) z zależności 


2(9) z (1-35) 


| 0: . 
plj=e * (1-36) 


t 
Ponieważ 4(z7) > 0 dla dowolnych r, więc | 4(z)dr jest rosnącą funkcją t, co 
ó 


świadczy o intuicyjnie oczywistym monotonicznym maleniu p(t). 
Wartość To, określoną zależnością 
© 3 
T = | p(O)dt | (1-37) 
0 
nazywamy średnim czasem poprawnej pracy. 
Kiedy A(t) = 49 = const, wówczas 
[e 0) 
T, = | e”trdt = A; | (1-38) 
A 


Q 0 


Jeżeli układ jest złożony Z ng, elementów j-tego rodzaju o intensywnościach 
uszkodzeń Az; oraz n,, połączeń i-tego rodzaju o intensywnościach uszkodzeń 
4,„., Wówczas łączną intensywność uszkodzeń możemy (w przybliżeniu, związa- 
nym z pominięciem występowania uszkodzeń zależnych) określić z zależności 


ny n z 
A, = Ó nej * Ae; + mi * A; (1-39) 
j=l i=l 
gdzie:  n, — liczba typów elementów, 


Na — liczba rodzajów połączeń. 
Widać, że intensywność uszkodzeń wzrasta w miarę powiększania liczby elemen- 
tów tworzących układ. Ta właśnie okoliczność przyczyniła się szczególnie do 
gwałtownego rozwoju układów scalonych, których wypadkowa intensywność 
uszkodzeń może być nawet mniejsza .od intensywności uszkodzenia tranzystora. 
Wprawdzie [37], [38] małe rozmiary obszarów czynnych i małe odległości po- 
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wodują. tutaj większą wrażliwość na przeciążenia dynamiczne (elektryczne, 


mechaniczne i temperaturowe) i wobec dużych wartości mocy wydzielanych 
w jednostce objętości stwarzają niebezpieczeństwo lokalnego. występowania 
wysokich temperatur, ale z drugiej stróny mniejsza liczba połączeń, większa 
jednorodność materiałowa oraz zwiększenie wytrzymałości (wynikające ze zmniej- 
szenia wymiarów, ciężaru układów i jego technologii) powodują, że stosunkowo. 
złożone układy scalone osiągają intensywność 40 rzędu 107*%/h. Odpowiada to 
intensywności uszkodzeń połączeń mniejszej od 5:10-*%/h [38], co jest nie- 
osiągalne w innych technologiach wykonania. Trzeba zresztą dodać, że rozwój 
techniki połączeń optoelektronicznych stwarza DAY dalszego postępu 
w tej dziedzinie. 

Jeśli chodzi o elementy konwencjonalne, dyskretne, to także obserwujemy znaczny 
postęp technologiczny. Niezależnie jednak od niego, istotną sprawą jest prawidło- 
we określenie warunków pracy w powiązaniu z wymaganą niezawodnością. 
Kilka przykładów tych powiązań pokażemy niżej. 

Oporniki odznaczają się zależnością intensywności uszkodzeń od warunków 
eksploatacji, pokazaną — przykładowo — na rys. 1-19. Pewną komplikacją jest 


Rys. 1-19. Przykładowe zmiany 
intensywności uszkodzeń 
oporników (kompozycyjnych 


0 am i podobnych) przy zmianach 
20 40 60 60 za 140 140 / 160% - warunków pracy [32] 


tu dodatkowo fakt, że w obrębie danego rodzaju (typu technologicznego) wystę- 
puje zazwyczaj maksimum A(R) (przy rezystancjach NAA a ponadto przy 
ustalonym współczynniku obciążenia 


P 
P n 
i temperaturze otoczenia T, intensywność uszkodzenia rośnie wraz ze wzrostem ' 
nominalnej mocy dopuszczalnej [32]. 

Kondensatory ulegają uszkodzeniom w zależności głównie od typu technologicz- 
nego, temperatury otoczenia 7, i współczynnika obciążenia napięciowego 


=; | ER 
BTM 


YP= 


gdzie U,„— wartość skuteczna wypadkowa ReaoN stałej i zmiennej napięcia 
na kondensatorze [32]. 


Ważną własnością kondensatorów jest ponadto. wzrost intónsywności uszkodzeń, 
zachódzący w obrębie danego ródzaju; przy wzroście pojemności [32] (co fizycz: 
nie wynika z większej powierzchni sprzyjającej | istnieniu usterek i nejegnóree: 
ności izolacji), pokazany przykładowo Z rys. 1-20a. Ę | 
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Rys. 1-20. Wpływ pojemności (a) i innych czynników (b, c i d) na intensywność uszkodzeń 
kondensatorów 


Wpływ innych parametrów na intensywność uszkodzeń, jakkolwiek podobny, 
jest jednak zależny od rodzaju kondensatora, co pokazano na rys. 1-20b, c i d. 
Nieco inaczej zmienia się intensywność uszkodzeń w przypadku tranzystorów 
bipolarnych krzemowych i germanowych. Różnice te pokazano na rys. 1-21 
[25]. 


1, Patrz także rozdział 3 (rys. %, gdzie pokazano dodatkowo wpływ zmian napięcia Ucz. 
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Można także stwierdzić [32], że przy małych mocach dopuszczalnych P,,, i małych -- 
' częstotliwościach granicznych intensywność uszkodzeń jest. najmniejsza (rzędu 
107*/h), natomiast rośnie 3 -3-krotnie wraz ze wzrostem zarówno częstotliwości. 
granicznych, jak i mocy dopuszczalńych. 
Reasumując można stwierdzić, że intensywność wzkódzeć zmniejsza 
się kilkakrotnie, jeżeli moce wydzielane w elementach nie przekraczają 
50-- 70%, mocy dopuszczalnych, a napięcie na kondensatorach jest nie 
większe od 0,7U/,. 


Rys. 1-21. Wpływ 
warunków pracy na 


intensywność 

uszkodzeń 

t storó 
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Ta właściwość elementów powoduje w konsekwencji, że niezawodność układów 
elektronicznych wyraźnie wzrasta w przypadku właściwego wyboru oraz stabili- 
zacji napięć zasilających i punktów pracy ES. Należy w tym miejscu mocno pod- 
kreślić, że ogólnie w nowoczesnej aparaturze elektronicznej błędy projektowania 
powodują ok. 40--45%, uszkodzeń [74] przy ok. 30%, uszkodzeń wynikających 
z nieprawidłowych warunków eksploatacji, ok. 20%, uszkodzeń wynikających 
Z niewłaściwego wykonania i tylko ok. 5-- 7%, uszkodzeń wynikających z wszelkie- 
go rodzaju procesów starzenia elementów. Jak już wspomnieliśmy, ważnym czyn- 
nikiem sprzyjającym wzrostowi niezawodności jest stosowanie układów scalonych. 
Intensywność uszkodzeń tych układów zawiera się obecnie w przedziale 107* -- 
10-?/h, a więc przybliża się do niezawodności wysokiej jakości pojedynczych 
elementów dyskretnych (10*--10730/h). Jakkolwiek publikowane dane na ten 
temat są jedynie fragmentaryczne” i znacznie zróżnicowane, to jednak wynika 
z nich, że decydujące znaczenie ma technologia wykonania wyprowadzeń i po- 
łączeń wewnętrznych. Badania te pozwalają ponadto stwierdzić [74], że o ile 
w układach o małej skali integracji (np. proste wzmacniacze operacyjne) dominują 
wpływy niewłaściwych warunków eksploatacji, defekty podłoża (kryształu) 
i warstw tlenku oraz błędy popełniane przy hermetyzacji, to w miarę wzrostu skali 
integracji na plan pierwszy wysuwają się błędy procesu dyfuzji i defekty metali- 
zacji, a równocześnie maleje wpływ warunków eksploatacji. 


1) Zauważiny, że jest to — między innymi = wynikiem tego, iż czas niezbędny do doświadczal- 
nej weryfikacji tak wysokich parametrów niezawodnościowych jest rzędu kilku — kilkunastu lat. 


Ne e sy 
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1.4. _ Szumy własne elementów 

Teoretycznie każdy rzeczywisty element jest źródłem fluktuacji sygnału. Dzieje 
się tak dlatego, że w każdym z nich mamy do czynienia z szeregiem mikrozjawisk 
(np. ruchy termiczne mikrocząstek, wprowadzenie pojedynczego nośnika do 
obszaru złącza, generacja i rekombinacja pary nośników, tworzenie styków po- 
między sąsiadującymi cząstkami opornika, powstawanie napięcia na mikro- 
złączach wewnątrz półprzewodnika i na jego powierzchni itp.) przebiegających 
w sposób przypadkowy. Mówimy w związku z tym, że rzeczywiste elementy są 
źródłami szumów własnych. Zanim omówimy właściwości szumowe podstawo- 
wych ich źródeł, którymi są oporniki i ES, przedstawmy krótko niektóre wybrane 
własności sygnałów szumowych. | 

Szum jest szczególnym sygnałem przypadkowym, spełniającym pewne założenia. 
W szczególności zakładamy, że jest to sygnał stacjonarny, tzn. jego własności 
statystyczne nie zależą od czasu. Ponadto zakładamy, że wartość chwilowa sygnału 
jest rezultatem działania bardzo wielu niezależnych, małych i wzajemnie po- 
równywalnych mikrozjawisk (np. przejść nośników przez złącza lub termicznej 
generacji par nośników). Wynika stąd, że rozkład gęstości prawdopodobieństwa 
p(x) sygnału x(t), określający prawdopodobieństwo tego, że wartość chwilowa 
zawiera się w przedziale (x, x+ dx), może różnić się od tzw. rozkładu normalnego 
(Gaussa) jedynie nieznacznie, a więc 


| : 
pl) m —z—: 0 2 (1-40) 
" . 


gdzie: X — wartość średnia badanego sygnału, 

a — tzw. odchylenie standardowe rozkładu zmiennej losowej x. 
Jeśli badany sygnał jest napięciem*” u(t), wówczas zamiast (1-40) możemy na- 
pisać 


| 1 (u—u)2 
plu) A ———:' © 1-40" 
| WZ i gp 2U3k ( ) 
gdzie: u — możliwe, chwilowe wartości napięcia, dla których określamy 


prawdopodobieństwo p(u), 
U;, — wartość skuteczna napięcia?” u(t), 
PSR 
BE r) w(tdt = pi (1-41) 
u? — średnia kwadratów napięcia u(t), 
u — wartość średnia (składowa stała) napięcia u 
T 


z=diń 5 | u(t)di (1-42) 
[U 


T>w 


uz e a neze punktu widzenia zakładamy stacjonarność i ergodyczność badanych dalej 
sygnałów. 

EA Mając na uwadze interpretację fizyczną, przyjmujemy tutaj założenie istnienia granic odpo- 
wiednich całek. 


IE 


28/1 - 


Stąd można wyznaczyć np. prawdopodobieństwo tego, że wartość chwilowa 
napięcia u(t) jest zawarta w przedziale u, -- ua, wynoszące | 
u ; 
| Plusy <u<uj)= | p(ujdu (1-43) 
, 
lub np. prawdopodobieństwo tego, że wartość-chwiłowa jest większa od yU;4. 
To ostatnie prawdopodobieństwo jest podane w tablicy 1-1 [47]. 


Prawdopodobieństwo, że wartość chwilowa napięcia jest 
Tablica 1-1 więk od yU;5 


I j : 
y |o | os | 3 | 4 | 5 


| 
P(u > yU;) | 0,5 | 0,31 | 016 | 0,0013 | 3,2: 1073 3-103 | 


Na tej podstawie mówimy czasami, że szum jest sygnałem, którego amplituda 
przekracza około 3-krotnie wartość skuteczną. 

W dziedzinie częstotliwości napięciu przypadkowemu u(t) możemy przyporządko- 
wać dwie funkcje, a mianowicie funkcję widmową S(w) że idmo- 
wą gęstość mocy (widmo energetyczne) G(w). Formalnie pojęcia te 
otrzymujemy [47] pisząc dla odcinka realizacji u(t) zawartego w przedziale 0-+ 7” 


, re - > 
S(0) = ( u(t) : e "dt | (1-44) 
—©0 » 
co dalej z twierdzenia Parsevala pozwala napisać 
+0 + 0 A i 
Z(OdŁ= BL (1-45) 
— 00 0 5 
, ZE 


Tutaj do fizycznie odpowiada energii procesu zawartej w przedziale 


zai PA 
Przechodząc następnie z czasem trwania 7 realizacji procesu u(t) do nieskończo- 
ności otrzymujemy 


+- 00 00 


uż = UĄ = lim + u (t)dt = a z | KOEM (1-46) 
T>w0 


Z drugiej strony, zakładając, że napięcie u(t) działa na rezystancję 1 (2, możemy. 
napisać, że moc dHW wydzielana w pasmie dw wyniesie 


dW = G(o)do 


Oraz 


u = | Glojdo | (1-47) 
Q | | 


nh. 


co zęstawióne z (1-46) pozwala napisać 


śoelu RER 


kał T (1-48) 


W ten sposób ustaliliśmy związek pomiędzy mierzalną widmową gęstości mocy ' 


G(w) a widmem sygnału S(0). 
Jeżeli określimy wartość skuteczną napięcia j/y2 w dostatecznie małym przedziale 
Af wokół częstotliwości f, to mając na uwadze znaczenie fizyczne symboli, bę- 
dziemy mogli napisać 

u? = G(f)Af (1-49) 
Niektóre sygały przypadkowe spotykane w układach (szczególnie zakłócenia 
atmosferyczne oraz tzw. szumy strukturalne) fizycznie odbiegają od modelu 
prowadzącego do rozkładu normalnego. Jednakże trudności formalne występu- 
jące przy opisie takich sygnałów powodują, że nawet wówczas przyjmujemy taki 
niezbyt dokładny sposób zapisu i w konsekwencji określone metody pomiaro- 
we”). 
Przechodząc do omówienia własności szumowych elementów podkreślimy naj- 
pierw, że szczególnie istotne są szumy oporników i elementów sterowanych (tran- 
zystorów, lamp). Opornik, przez który płynie prąd o wartości skutecznej I, 
zachowuje się w układzie jak dwójnik o schemacie zastępczym pokazanym na 
rys. 1-22. 


ga 


= 
24 


R (bezszumny) 


Rys. 1-22. Schemat zastępczy rzeczywistego opornika Ó 


Tutaj ur(t) odpowiada napięciu szumów termicznych (powstałych wskutek 
cieplnych drgań cząstek), a kwadrat wartości skutecznej tego napięcia określony 
w pasmie (f, —fą) wynosi 

fa 


uż = 4kT | R(f): p(f)df (1-50) 
f1 


gdzie: R(f) — rezystancja opornika (ogólniej dwójnika) przy częstotliwości /, 
RE | s2E--071 
20 = zle -1) : 


h — stała Plancka, 
k — stała Boltzmanna. 


1 Miernictwa sygnałów przypadkowych — patrz np. [48]. 


wakładając zlskiwość f < 1012 10% Hz; temperatury (w przedziałe - —50 do 


1207 „możemy przyjąć 
pf) zl 
Jeżeli jeszcze R(f) = R = const, wówczas otrzymujemy 
uż x 4kTR(f,—fi) $ (1-51) 


skąd dla T = +24 C dostajemy 


Ufryj £ 1,63: 10729: -Reoi((2— f)ma = 1,63: 10729: Rigy' Afiuz) 

(1-51) 

" Napięcie takie występuje na zaciskach opornika niezależnie od płynącego prądu. 

Natomiast źródło uz(t) opisuje tzw. szumy strukturalne (nie wystę- 

pujące w przypadku oporników drutowych — dobrze wykonanych), zależne 

bezpośrednio od wartości prądu i wynikające z fłuktuacji punktów kontakto- 

wych oraz napięć na mikrozłączach powstających w ziarnistej strukturze opor- 
nika. Orientacyjnie można napisać, że [49] 

kę 2 


up Z C'- 


"A (1-52) 


gdzie: c— stała dla danego opornika. W danym rodzaju (typie technolo- 
dicznym) stała c maleje kilkakrotnie przy powiększaniu rozmia- 
rów (tzn. obciążalności) opornika, 
« m2; py m3,0=—3,3; nm%1-2 
Af — mały przedział częstotliwości. 


3 


f+oe 


I 
mA 


Rys. 1-23. Charakter zależności szumów opornika od 
prądu 7 i częstotliwości 


Wypadkowe szumy opornika mają wartość skuteczną j/ UE w wąskim pasmie Af 
wynoszącą 


uę = ur tuż (1-53) 


i zależną od prądu oraz częstotliwości w sposób zilustrowany rysunkiem 1-23. 


Ażeby te rozważania nie wprowadziły Czytelnika w nadmierny pesymizm, po- 
wiemy, że wartość skuteczna szumów strukturalnych oporników określona za 
całe pasmo akustyczne (20 Hz--20 kHz) wynosi”: 

oporniki warstwowe metalizowane 0,1-- i wV/V 

oporniki warstwowe węglowe 0,5-5uV/V 

oporniki objętościowe 2 SuV/V 
Szczególną ich formą są tzw. napięcia trzasków, występujące w opor- 
nikach regulowanych i osiągające w przeciętnych potencjometrach poziomy 
2--3 mV/V. Są to jednak w wielu przypadkach poziomy porównywalne z sygna- 
łami użytecznymi. 
Przechodząc do omówienia szumów własnych tranzystorów założymy, że prąd 
emitera jest wynikiem nałożenia niezależnych impulsów elementarnych (odpowia- 
dających np. przejściu dziury przez złącze emiterowe) dowolnie rozłożonych 
w przedziale (tg, to + ty) [49], tzn. 


N 


* 
ie) =D _i(t=t)  to< I£ tot ty (1-54) 
k=l 
gdzie: i(t — t,) — impuls elementarny wywołany k-tym nośnikiem, 


t, — moment wejścia k-tego nośnika w złącze (zawarty w prze- 
dziale ty), 
N — ogólna liczba nośników wstrzykiwanych do złącza w okresie 


ty. 
W tej sytuacji 
ig(f) = Ig = nę | ie(tjdt = qno (1-55) 
m > mua. 2 +0 
ię = [is(0— 10] = no | iżDdr (1-56) 


przy czym: 
no — średnia ilość nośników w sekundzie, 
q — ładunek nośnika (elektronu). 
Jeżeli założymy, że dziura wchodzi w złącze emiterowe z pomijalnie małą pręd- 
kością, a jej dalszy ruch jest ruchem jednostajnie przyspieszonym dzięki istnieniu 
pola elektrycznego, wówczas impuls elementarny [39] 


ŻW dla O<t<ry 
i() =) TE (1-57) 
0  t-— pozostałe 


gdzie Tp — czas przejęcia dziury przez złącze emiterowe. 


1: Szumy są okreśłane na 1 V wartości skutecznej napięcia przyłożonego U = RI. 
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a jego widmo” 


TE 
S(jo) = | i,(1): e-Hetdt = [l +joTe)* ee — 1] (1-58) 
0 © TE | 
skąd 
2 M ga 
|S(0)|? = gs 19 +2(1—cos6 — OsinO)] (1-58') 
gdzie O = wTz, 


co wobec (1-45) oraz (1-56) pozwala napisać 


0 


AE śnog - F(Bjdo = | Eodo - (1-59) 
0 0 
Tutaj 
ż 0? 6*+2(1—cos6—OsinQ)) 
F() = 3: że (1-60) 
ponieważ 


4 


lim [02 + 2(1 — cos6 —OsinO)] = każ 
8->0 


Pokazaliśmy więc, że kwadrat wartości skutecznej szumu w pasmie dw wynosi 


4 218 +2(1 — COSOTg—wTg' SINOT | 
ja) = o | 0 coo wsz (1-61) 


a więc dla wre — 0 (patrz 1-60) po uwzględnieniu (1-55), tzn. zależności 
lę = no':q 


prowadzi do znanego wzoru Schottky'ego 


HORE- (1-62) 


lub 
iz(f) x 2qlę 

dla pulsacji, kiedy kąt przelotu © = wTg jest dostatecznie mały. Gdyby więc nie 
występował proces rekombinacji w obszarze bazy, prowadzący do rozpływu 
prądu między kolektor i bazę, wówczas źródło prądowe (1-62) pomiędzy emite- 
rem i kolektorem opisywałoby fluktuacje prądu tranzystora. 

W rzeczywistości spośród N nośników wstrzykiwanych do złącza emiterowego 
w czasie ty > Tę W wyniku procesu rekombinacji, Ng nośników wytworzy prąd 
bazy, a Ne — prąd kolektora. W rachunku prawdopodobieństwa dowodzi się, 
że jeżeli z ogólnej liczby n zdarzeń ną zachodzi w formie 4, a np — w formie B, 


1) Całkowanie od 0 do rz wynika z założenia, że i.(f) 4 O tylko dla 0 < r < Te. 


wówczas [12] 


ERm<-! Sans... 
(R? = (mle)? = (1-63) 


W tranzystorze 


IGAt —  IAt i,At 
> 67 a=>7 (1-64) 
— IAt i„At 
NB ” ; NB= - p 
a więc zgodnie z (1-63) 
A Mt, NMtŻ 
(Ns—N>)? = (,— 75)? zwie ike Ę 2 (1-65) 
q q 
Korzystając z (1-63) i (1-64) dostajemy 
8_ 4 dlp (1-66) 


be AZ lp 
a dalej zakładając, że impulsy prądów o czasie trwania Az określają uśrednione 
widmo w pasmie 


2Af = za (1-67) 
oraz że” 

lę = 49' Iz 

Iz = (1— %)lz 


dostajemy ostatecznie 
aglg(1 — a0)IE 
lę 

Są to szumy rozpływu prądu w tranzystorze. Źródło o takiej wydajności należy 
dołączyć między emiter i bazę wewnętrzną, ale również [patrz wzór (1-63)] między 
emiter i kolektor. Ponieważ między emiterem i kolektorem mamy Źródło szumów 
śrutowych [patrz (1-62)] 

12 = 2qaglzAf (1-69) 


i źródła te są wzajemnie niezależne”, to 


i = 2q 


Nf m 2ą(1— ao)lzAf (1-68) 


iQ = iżą iż = LquglgAf+2909(1 — uo)l5Afz ZqaglzAf (1-70) 


W wyniku generacji termicznej w obszarze bazy powstają jeszcze dwa strumienie 
nośników: odpowiadający Izgo, pomijalny wobec strumienia nośników tworzą- 
cych prąd Iy, oraz strumień nośników odpowiadający lego. Zgodnie z (1-62) od- 


ż Tutaj Ic, Ip — składowe sterowane (tzn. bez prądów generacji termicznej). 
» Fluktuacje wstrzykiwania nośników do złącza emiterowego są niezależne od rekombinacji 
w obszarze bazy. | 
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powiada mu źródło prądowe szumu o wydajności”? 5. 
iż = ŻąlęBoAf (1-71) 
Jeżeli dodatkowo zauważymy, że z rozproszonych rezystancji tranzystora jedynie 


r,, ma znaczniejszą wartość, a więc i znaczniejsze szumy termiczne o wartości 
[patrz (1-51)] 

uż = 4kT: ry„Af (1-72) 
wówczas otrzymamy pełny zestaw źródeł szumu dla zakresu Średnich częstotli- 
wości [(2-+5) kHz 4 / ś (0.1--0,15)/,], pozwalający narysować schemat za- 
stępczy tranzystora pokazany na rys. 1-24a. Zauważmy, że jedynie zawartość 
w ź.e(t) niewielkiej składowej i,,;(t) od rozpływu prądu emitera, która jest sko- 
relowana z szumem rozpływu i,,.(t), powoduje pomijalną zazwyczaj korelację 
między tymi źródłami. 


US 


p 2 Iranzysia! z. bot21 Tronzystor 
i wewnętrzny ł | wewręjrzny 
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Rys. 1-24. Fizyczne szumowe schematy zastępcze tranzystorów bipolarnych 


k 
a — zakres średnich częstotliwości (> 5 kHz < f < 0,1 f, © aj | , b — zakres bardzo małych częstotliwości (/ < 
Bo 


< | kHz) 


Gdy badamy własności tranzystora w zakresie bardzo małych częstotliwości 
(Hz—kHz), model z rys. 1-24a wyraźnie zawodzi. Dzieje się tak dlatego, że wów- 
czas decydującą rolę zaczynają odgrywać szumy strukturalne (o widmie szybko 
zanikającym z częstotliwością), u podłoża których leży rekombinacja powierzch- 
niowa, defekty struktury, a także upływność powierzchniowa. 

Szum upływności dominuje w złączu kolektorowym (większa powierzchnia złącza, 
większe napięcie) prowadząc do źródła zastępczego szumów iż, pokazanego na 
rys. 1-24b. Z prac Fongera wynika”), że 


=: 12 
CJE ra Af (1-73) 
gdzie: I, — prąd upływności złącza, proporcjonalny do Ucs; 


a — stała (dla germanu ok. 6,4: 1077). 


+) Przybliżenie wynika także z tego, że w pomierzonym prądzie Icgo mamy składową upływ- 
ności powierzchniowej. 

2) Szumy strukturalne mogą być uważane za wskaźnik doskonałości technologicznej tranzysto- 
ra. Stwierdzono w licznych pracach, np. [34], że tranzystory danego typu o wyraźnie większych 
szumach przy małych częstotliwościach (np. rzędu 20 Hz) mają kilkakrotnie wyższą intensyw- 
ność uszkodzeń. 


Szum rekombinacji powierzchniowej można natomiast opisać źródłem zastęp- 
czym ig (rys. 1-24b) o wartości 


— 2 
gz b sa Af (1-74) 
gdzie: Ięp — składowa „,rekombinacyjna” prądu emitera, wynosząca Igę © 


xy ulg, 
lyp — wartość prądu emitera, przy której «9 = O (zwykle 0,1--1 UA), 
b — współczynnik, zwykle m 10779. 

Widać, że optymalnym warunkom szumowym pracy tranzystora przy małych 
częstotliwościach odpowiadają małe wartości 7z(10--300 uA) i niewielkie napię- 
cia na złączu kolektorowym (Ucz = 1-2 V). 
Liczne prace doświadczalne, np. [70], [11], prowadzone w zakresie szumów mało- 
częstotliwościowych, doprowadziły do stwierdzenia, że złącza półprzewodnikowe 
mogą być także źródłem szumów impulsowych. Szumy te przejawiają się w pow- 
stawaniu przypadkowych impulsów prądu o czasach trwania zazwyczaj od kilku 
do kilkudziesięciu ms, przy czym są one rzadko zauważalne przy polaryzacjach 
zaporowych. Z fizycznego punktu widzenia powstawanie takich szumów wynika 
zapewne z fluktuacji prądu przepływającego przez mikrokontakty metal-półprze- 
wodnik, powstające wskutek obecności wtrąceń metalicznych, fluktuacji prądu 
generacji-rekombinacji na defektach w objętości oraz przy powierzchni, a także 
z oddziaływania przesunięć wywołanych naprężeniami mechanicznymi (np. 
o podłożu termicznym) na ruch nośników prądu. 
W przypadku wystąpienia takich szumów w prądach tranzystora pojawiają się 
składowe stochastyczne o charakterze pokazanym jakościowo na rys. 1-25. Jak 
widać, na typowe przebiegi szumowe nakładają się tutaj przypadkowe impulsy, 
które ogólnie mogą być wielopoziomowe (rys. 1-25a), jak też jedynie dwupozio- 
mowe (rys. 1-25b). Jeżeli w tym drugim, częściej spotykanym, przypadku określi- 
my dla takich impulsów przypadkowych: amplitudę 7,,, średni czas trwania 7; oraz 
średni czas przerwy r,, wówczas widmowa gęstość mocy będzie mogła być opi- 
sana zależnością [75]? 


A(L,) 1 
GR (1 1V " SS 
+ 5) z 


z której wynika, że takie przypadkowe impulsy wpływają decydująco na widmo 
szumów wytwarzanych przez tranzystor w zakresie małych częstotliwości. Do- 
świadczalnie stwierdza się przy tym, że wartości z, i r, maleją w sposób wykład- 
niczy ze wzrostem temperatury, natomiast jedynie nieznacznie zależą od punktów 
pracy. Natomiast amplituda impulsów I, jest zależna zarówno od temperatury, 
jak też szczególnie od obciążenia tranzystora i to zarówno energetycznego, jak 
i napięciowego. 

1) Szumy impulsowe są nazywane także szumami wybuchowymi. . 


*) Przyjmujemy tutaj założenie stacjonarności szumów impulsowych (wybuchowych), które 
nie zawsze jest zgodne z wynikami doświadczalnymi. 


«4 Wzmacniacze i generatory 
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W przypadku tranzystorów bipolarnych istnienie tych szumów jest szczególnie 
prawdopodobne w takich typach, których technologia wykonania (szczególnie 
złącza emiterowego) jest podporządkowana uzyskaniu dużych wartości 8,. Na- 
tomiast w obrębie danego typu tranzystora istnienie szumów impulsowych jest 
wyraźnie skorelowane z wypadkowym poziomem szumów o małej częstotliwości 
[71], przy czym w niektórych typach tranzystorów ponad połowa egzemplarzy 
odznacza się ich występowaniem [70], [72]. 


Rys. 1-25. Składowe stochastyczne prądów tranzystora z szumami impulsowymi 
(wybuchowymi) 


W zakresie wielkich częstotliwości wydajność źródeł opisujących szumy śrutowe 
[patrz (1-61)] i rozpływu staje się zależna od częstotliwości. Wskutek względnie 
większego czasu przelotu rośnie rekombinacja w obszarze bazy (|a|, |f| — male- 
ją), co powiększa stopień korelacii między źródłem szumów w obwodzie bazy 
i źródłem szumów w kolektorze. Ponadto komplikuje się opis cech transmisyjnych 
tranzystora wewnętrznego (patrz rys. 1-16 oraz rys. 1-24). 

W takiej sytuacji odstępujemy od fizycznych schematów szumowych na rzecz 
schematów ,,czwórnikowych”, przedstawionych w rozdziale 8. 

Podkreślmy jeszcze, że źródła szumów w układzie zastępczym z rys. 1-24a mogą 
być przenoszone na inne zaciski tak jak źródła sygnału sinusoidalnego, pod wa- 
runkiem, że efekt działania (moc wydzielana w impedancji obciążenia) takich 
źródeł nie ulegnie zmianie [50]. 

Takie równoważne (lub prawie równoważne) przekształcanie fizycznych schema- 
tów zastępczych prowadzi do wielu odmian układowych spotykanych w literatu- 
rze — patrz np. [49]. 

Omówimy teraz krótko własności szumowe tranzystorów unipolarnych z izolo- 
waną bramką (MOS, MIS). Zauważmy najpierw, że w tranzystorach takich nie 


występują złącza (co najwyżej pasożytnicze), a prąd powstaje dzięki ruchowi 
nośników większościowych. Konsekwencją tego jest dominujące znaczenie szu- 
mów cieplnych. 
Jednakże napięcie tych szumów, powstające w kanale, moduluje (stochastycznie) 
szerokość kanału, przez co w obwodzie drenu powstaje wzmocniony odpowiednio 
sygnał tego szumu. Jeżeli szumy te będziemy reprezentować źródłem prądowym 
dołączonym między dren i wewnętrzną elektrodę źródłową (poza doprowadzenia- 
mi), wówczas jego wydajność [52], [10], [16] 
ij = m(Up, Up) ' 4kKT: g„Af (1-76) 
gdzie: a) w przypadku kanału własnego 
m = 1 (teoretycznie [16] m = + dla zakresu „pentodowego” — 
stanu nasycenia), 
b) w przypadku kanału indukowanego — w zależności od koncentracji 
domieszek w podłożu, grubości dielektryku i napięcia na bramce 
m<S 2-3. 
Wskutek generacji i rekombinacji nośników w kanale i warstwie zubożonej na 
granicy z podłożem powstaje w tych tranzystorach fluktuacja koncentracji nośni- 
ków w kanale [53]. W rezultacie pojawia się dodatkowa składowa szumu drenu 
ią = 2ąl5 H(DAf (1-77) 
gdzie H(f) — funkcja częstotliwości zależna od stosunku czasu przelotu nośników 
(Txo) i stałej czasowej (r) charakteryzującej proces fluktuacji. Wskutek zależności 
Tko» T Od temperatury H(f) = o(T). Przy kanałach 5--15 um funkcja H(f) może 
mieć wartości znaczne i mało zmienne aż do częstotliwości rzędu setek MHz. 
W pewnych rodzajach takich tranzystorów rezystancja r;z. może mieć znaczniejszą 
wartość i wówczas w schemacie zastępczym pojawia się dodatkowe źródło szu- 
mów 
1 


Tzzt 


if = 4kT——: Af (1-78) 


Trzeba wreszcie wspomnieć, że występuje również pewien szum ig, zależny od 
prądu bramki. Jak wykazały badania [43], w tranżystorach MOS jest on pomijal- 
ny nawet przy R, % 100 MQ. Także i tutaj pojawia się szum strukturalny 


iq = RAF (n m 1) (1-79) 
przy czym za podstawową jego przyczynę uważa się zmienność koncentracji i po- 
tencjału wzdłuż roboczej części kanału. Istotną cechą tych szumów jest to, że 
(szczególnie w starszych typach tranzystorów) przedział częstotliwości, gdzie od- 
grywają one znaczniejszą rolę, może być rozległy (do ok. 1 MHz), jakkolwiek 
w nowoczesnych wykonaniach jest już wyraźnie ograniczony (do ok. 10--50 kHz). 
Zestawiając omówione źródła szumów ze schematem zastępczym tranzystora 
otrzymujemy układ zastępczy pokazany na rys. 1-26. 
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Podobnie jak w przypadku tranzystorów bipolarnych tego rodzaju źródła szumo- 
we mogą być przenoszone w sposób równoważny. 

W zakresie większych częstotliwości opis własności szumowych ulega zasadniczej 
komplikacji, bowiem wskutek dużego poziomu impedancji wejściowej i pojem- 
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e j = Rys. 1-26. Szumowy schemat zastępczy 
zz © tp tranzystora unipolarnego MOS 
ią — zazwyczaj pomijalne, iż — grające rolę w za- 
Ó leżności od rodzaju tranzystora 


ności kanał-bramka następuje silne oddziaływanie szumów z obwodu drenu na 
obwód bramki. Ponadto wskutek niezerowego czasu przelotu nośników Imy,, + 0 
i pojawia się szumiąca termicznie dodatkowa konduktancja wejściowa. W takim 
przypadku przechodzimy zazwyczaj na opis czwórnikowy (patrz rozdział 8), 
a źródła szumów wyznaczamy doświadczalnie. 

Omówienie szumów innych elementów (w tym lamp) można znaleźć np. w pu- 
blikacjach [8], [12], [18], [46]. 


1.5. _ Sprzężenia pasożytnicze pomiędzy elementami 


Problem sprzężeń międzyelementowych powstał w technice układów praktycznie 
wraz z wprowadzeniem monolitycznych układów scalonych. W układach konwen- 
cjonalnych (z elementów dyskretnych) występował on bowiem niezwykle rzadko 
i zazwyczaj mógł być rozwiązany poprzez prawidłową konstrukcję i ewentualnie 
ekranowanie wzajemne elementów i podzespołów [2], [54]. 

Natomiast gdy na płytce półprzewodnika o wymiarach 2x 2 mm (lub mniejszych) 
zaczęto umieszczać pierwotnie kilka, a potem kilkadziesiąt elementów, izolowa- 
nych od siebie bądź za pośrednictwem złączy polaryzowanych zaporowo, bądź 
cienkich (mikronowych) warstw SiO;, wówczas nieuniknione pojemności oraz 
rezystancje szeregowe i upływności, a także powstające „struktury tranzystorowe” 
spowodowały, że obok układu podstawowego, wiodącego, mamy zawsze sprzężo- 
ny Zz nim układ pasożytniczy, towarzyszący. 

Inną konsekwencją takiej realizacji układu stało się silne sprzężenie termiczne 
elementów poprzez podłoże. Z jednej strony stwarza ono możliwości wzajemnej 
kompensacji zmian temperaturowych (np. we wzmacniaczach operacyjnych — 
patrz rozdz. 7), z drugiej jednak strony stwarza niebezpieczeństwo uszkodzeń 
w wyniku nadmiernej lokalnej akumulacji ciepła. Trudny problem wyznaczania 
rozkładu temperatury w układzie scalonym, a także odprowadzanie ciepła (wy- 
dzielanego z dużą intensywnością na jednostkę objętości) nie są jednak przedmio- 
tem naszych rozważań. 


Natomiast pewien pogląd na sprzężenie międzyelementowe (elektryczne) daje 
rys. 1-27, na którym przedstawiono struktury technologiczne stosowanych mono- 
litycznych układów scalonych. Nie będziemy tutaj omawiać złożonej strony wy- 
konawczej — technologicznej — tych układów, tym bardziej że zainteresowany 
Czytelnik znajdzie informacje w dość bogatej literaturze tego tematu, np [57]-- 
<+ [59], [55], [38], [61]-- [64]. Zwróćmy jedynie uwagę, że wymiary rzeczywiste 
fragmentów przedstawionych na rys. 1-27 są rzędu kilkunastu, kilkudziesięciu 
im, co wobec widocznego powiązania z podłożem wskazuje na silne sprzężenie 
termiczne pomiędzy pokazanymi elementami. 

d Ó 


Gbszar typu p o dużej Warstwa epliaksałna 
FEZYSTYWNOŚCI typu p NE 
ł 7 Metalizacja 


Podłoże typu n 
ź Tranzystor > Sód 0 Tranzystor opamik 
AD: 8 £ » 4/ Wyprowadzemia Ć 8 £ śl Wyprowacdzenia 
| Jilo zz 


Rys. 1-27. Struktury układów scalonych [55], [60] 


a — układ z tranzystorami MOS wykonany metodą lokalnej dyfuzji [60], b — układ z tranzystorami MOS 
wykonany metodą nakładania epitaksjalnego [60], c — układ z tranzystorem bipolarnym i izolacją złączową [55], 
d — układ z tranzystorem bipolarnym i izolacją tlenkową (SiO>) [55] 


Zwróćmy też uwagę na to, że wyprowadzanie wszystkich elektrod tranzystorów 
z jednej strony wydłużyło drogę ich połączenia z obszarami czynnymi, wprowa- 
dzając np. do schematów zastępczych tranzystorów bipolarnych — obok ry.» — 
rezystancje ręe. oraz r... (tę ostatnią szczególnie). 
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Rys. 1-28. Tranzystor unipolarny MOS wykonany techniką układów a wiek (a) oraz jego 
fizyczny schemat zastępczy (b) 
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Aby poznać jakościowo inne własności układów tego typu, rozważmy parametry 
elektryczne fragmentu układu z rys. 1-27a lub b, zawierającego tranzystor 71 [60]. 
Fragment ten jest przedstawiony na rys. 1-28a. Widać z niego sens fizyczny i bo- 
gactwo elementów pasożytniczych, bowiem składową pożądaną układu zastęp- 
czego z rys. 1-28b jest jedynie źródło sterowane g„U;.. Szczególnie zwróćmy jed- 


„ nak uwagę na połączenia wszystkich elektrod tranzystora z czwartą elektrodą—- 


podłożem [bramka — przez C,, R,, źródło i dren — przez diody]. 

Ponieważ analogiczne sytuacje występują w pizypadku innych tranzystorów i ele- 
mentów układu, stwarza to możliwość złożonego przepływu prądów między 
różnymi elementami poprzez podłoże. 5 


Zauważmy, że nawet zaporowe spolaryzowanie diod Dz i Dd nie 
uwalnia nas od sprzężeń poprzez ich pojemności złączowe, chociaż po- 
zwala podkreślić znaczenie i konieczność właściwej polaryzacji podło- 
ża wobec pozostałych elektrod. 


u 
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Rys. 1-29. Przybliżony schemat zastępczy struktury tranzystora scalonego (a) i jego wariant 
dla m.cz. (b) 


Podobnie rozważmy działanie struktury stosowanej w układach z trynzystorami 
bipolarnymi, pokazanej na rys. 1-27, której fragment obwiedziony linią przery- 
waną pokazuje rys. 1-29a. Zwracając uwagę na występowanie czterech warstw 
o różnych domieszkowaniach, a więc typach przewodnictwa, zauważmy, że obok 
tranzystora podstawowego T/ powstaje tutaj pewien tranzystor pasożytniczy 
Tp (p-n-p), powiązany rezystancjami rozproszonymi oraz pojemnościami złączo- 
wymi C;, C» ze strukturą T1. W ten sposób pojawia się i tutaj możliwość prze- 
niesienia sygnałów na podłoże, tym większa, im wzmocnienie prądowe 8, tranzy- 
stora Tp jest większe. Wprawdzie geometrią układu obniżamy jego wartość do 
poziomu 0,5--5, ale możliwość sprzężeń pomiędzy różnymi tranzystorami i in- 
nymi elementami o podobnej izolacji od podłoża pozostaje. | 
Zauważmy, że mechanizm tego sprzężenia pozostaje zachowany również w zakre- 
sie m.cz., tzn. tam, gdzie przenoszenie sygnałów poprzez pojemności złączowe 
staje się pomijalne. Ilustruje to rys. 1-29b, gdzie pokazano przybliżony schemat 
zastępczy dla takiego przypadku. 


Podkreślmy też, że tranzystor Tp o dostatecznie małej wartości 8, (= 1) może być 
traktowany jako proste połączenie diody kolektorowej i emiterowej, przy czym 
o sprzężeniu z podłożem decyduje ta pierwsza. Oznacza to, że również w tym przy- 
padku polaryzacja podłoża musi być ustalona właściwie ze względu na stan tego 
rodzaju złączy izolujących. 

Można łatwo wykazać, że izolacja złączowa innych elementów (oporników, kon- 
densatorów) ma podobne własności [57], [58], [59], [38]. Świadczy to o tym, że 
schemat zastępczy rzeczywistego układu scalonego o takiej izolacji staje się bardzo 
złożony, szczególnie kiedy zauważymy, że liczba elementów na wspólnym podłożu 
sięga kilkudziesięciu i więcej. Wynika stąd poszukiwanie optymalnych struktur 
układów i ich geometrii, a także skutecznych metod analizy (topologicznych, 
a szczególnie maszynowych). Są to jednak zagadnienia wykraczające poza tema- 
tykę układów podstawowych. 
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Rys. 1-30. Struktura tranzystorów 
MOS wykonanych na podłożu 


/Fodlaze szańirowe 
szafirowym [60] 


Zauważmy na koniec, że wynikiem tych poszukiwań jest także technologia ukła- 
dów scalonych z izolacją tlenkową (SIO), pokazaną na rys. 1-27d. Występujące 
w układach scalonych wykonanych tą technologią sprzężenia poprzez niewielkie 
pojemności nie stwarzają już takich trudności jak technologie poprzednio omówio- 
ne. Podobnie, wyrazem takich poszukiwań jest wykonywanie tranzystorów uni- 
polarnych typu MOS na podłożu izolacyjnym (polerowany monokrystaliczny 
szafir)*? w sposób przedstawiony na rys. 1-30 [60], [57]. Dzięki zastosowaniu pod- 
łoża izolacyjnego zostają praktycznie prawie zlikwidowane wszelkie pojemności 
pomiędzy elektrodami tranzystora i podłożem; co zasadniczo poprawia jego właści- 
wości częstotliwościowe i zmniejsza czasy przełączania. 
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ROZDZIAŁ 


Własności podstawowych 
układów wzmacniających 


AD Parametry robocze wzmacniaczy 


Wzmacniacz jest zespołem połączonych oporników, kondensatorów, elementów 
indukcyjnych oraz elementów sterowanych (ES) zasilanych z odpowiednich źródeł 
energii”. Własności wzmacniacza zależą od parametrów jego składowych, a więc 
punktów pracy ES, temperatury otoczenia itp., ale także w sposób zasadniczy od 
wartości i charakteru wzmacnianych sygnałów”. 

W dalszych rozważaniach tego rozdziału ograniczymy się do przypadku sygnałów 
na tyle małych, że zadowalającym modelem wzmacniacza będzie pewna sieć linio- 
wa. W sieci takiej wyróżniamy parę zacisków wejściowych z sygnałami u,(t) 
ii;(t) oraz parę zacisków wyjściowych, gdzie występują wu.(t) i i,(t). Będziemy 
zatem rozważać przypadek najprostszy, chociaż najpowszechniejszy, ponieważ 
spotykamy zarówno wzmacniacze o większej liczbie par zacisków wejściowych 
(np. wzmacniacze sumacyjne lub różnicowe), jak też wyjściowych (np. kiedy sygnał 
est dostarczany do wielu separowanych obciążeń). Wzmacniacz taki będzie miał 
ustalone warunki robocze, gdy określimy impedancję wewnętrzną źródła sygnału 
Z, oraz impedancję obciążenia Z,, co odpowiada sytuacji pokazanej na rys. 2-1. 
Załóżmy teraz, że SEM ef(t) źródła sterującego jest sinusoidalnie zmienna i ma 
dostatecznie małą amplitudę (np. rzędu wV czy mV). Badając stan ustalony wzmac- 
niacza w takich warunkach, będziemy mogli stwierdzić, że także inne przebiegi, 
np. u,(t), ua(t), i,(t) czy i,(t), będą praktycznie także sinusoidalne, co skłania do 
opisu układu w stanie ustalonym metodą symboliczną i rozważania dalej sygnałów 
zespolonych Uy, U-, 74, I. Nazwiemy: 

') Zazwyczaj prądu stałego, chociaż spotykamy odstępstwa od tej reguły w przypadku np. 
wzmacniaczy magnetycznych czy parametrycznych. 

2) Na przykład wzrostowi wartości sygnałów wzmacnianych towarzyszy coraz gwałtowniejszy 


wzrost nieliniowej deformacji sygnału wyjściowego, a nawet okresowe zaniki zdolności transmi- 
syjnych („„zatykanie”” wzmacniacza). 
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a) impedancją wejściową z,.(jo) parametr 


= Twe tJAwe 


natomiast admitancją wejściową jej odwrotność, a więc 


= Swe tJDwe 


: h 
we(J0O) = —— 
Ywe(jo) U saa, 


b) impedancją wyjściową z,,(jw) parametr 


4 l|z,=0 5 l, 


E1=U2 = TwytJXwy 
Eg=0 


i odpowiednio admitancją wyjściową 


zw(jo) = 


: 1 : 
Ywljo) GE zwljo) r Śwy +jdwy 


c)wzmocnieniem napięciowym k,(jo) parametr 


ko) = | = ikujem 
U1 Z,=Zon 
d) wzmocnieniem prądowym k;(jw) parametr 
: —h : 
k,;(jo) = = |k,jei 
I | zy=Zo 


(kierunki prądów 7, i 7, zgodnie z rys. 2-1). 


We Wy 


roboczych 


Ilustrację parametru a) i b) przedstawia rys. 2-2. 


(2-1) 


(2-2) 


(2-3) 


(2-4) 


Rys. 2-1. Wzmacniacz w warunkach 


Impedancja wejściowa określa stan dopasowania do impedancji źródła sygnału. 
Jeżeli moc dysponowana tego źródła wynosi P„s, natomiast moc czynna pobierana 


z zacisków 1—2 przez wzmacniacz — P,, wówczas”? 


1) Rozpatrujemy przypadek, kiedy Re z, > 0. 


Rys. 2-2. Ilustracja impedancji roboczych wzmacniacza 


P, _  4(ReZ)? 
Pi a |Ż4-+2,.|* Ć » 
Ui Zwe 
BE Zam CO 
I 1 i Jwe 
TI "tle e? 


Tak więc, gdy chcemy otrzymać możliwie dużą moc P,, dążymy do stanu z,, % 
m Zę = R;-jX,, natomiast chcąc otrzymać duże napięcie U, lub duży prąd 4, 
staramy się możliwie daleko odejść od tego dopasowania energetycznego, w pierw- 
szym przypadku tak, by |z„,| > |Z,|, w drugim przeciwnie — aby |y„.| > |Xyl. 


Wartość impedancji wejściowej wzmacniacza jest często uwarunkowana 
sprzężeniami zwrotnymi, jakie w nim występują. 
Najprostszym dowodem może być sytuacja pokazana na rys. 2-3a. Prąd 7, pły- 
nący przez dwójnik Y;, sprzęgający wyjście z wejściem, ma wartość 


Rys. 2-3. Ilustracja 
wpływu sprzężenia 
poprzez Ty na 
impedancję 
wejściową 
wzmacniacza 

Owe = Vpveo F Y,) 


jł YWO 
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a więc z punktu widzenia wejścia wzmacniacza działa analogicznie do dwójnika 
Y,, dołączonego równolegle do wejścia wzmacniacza pierwotnego (patrz rys. 
2-3b), jeżeli 

Y, = Y;(1-k,) = G.+jB, (2-9) 
Łatwo pokazać, że kiedy 

U. . 

k, = UL = ku +jkur 

Vy = Gy+jBy 
wówczas 

G, = (—k,x)G +k,B 

kk (2-10) 
z= (1— kup) By— kur Gy 

przy czym spotykane znaczne wartości k„ę i kur powodują, że nawet przy niewiel- 
kich wartościach Gy, B, wartości |G,| oraz |B,| mogą być bardzo duże. Istotne 
jest przy tym także to, że ogólnie G, 20, natomiast zależność B,(w) może odpo- 
wiadać pojemnościom lub indukcyjnościom zarówno dodatnim, jak i ujemnym 
(a więc mogącym kompensować pojemności dodatnie). Zauważmy też, że gdyby 
realizacją dwójnika Y, była np. pojemność montażowa Cy, wówczas 

G: = Kur * joCy 

B, = (1-kun) * JoCy 
a więc element reaktancyjny zmieniałby także konduktancję wejściową g,, = 
= gweo +G. wzmacniacza”. 


(2-10) 


0 
Innym przykładem tego typu jest układ przedstawiony na rys. 2-4a. Postępując 
dualnie do przykładu poprzednio rozpatrywanego pokażemy, że z punktu widze- 
nia wejścia (bilansu napięć przy danej wartości prądu 1,) działanie dwójnika Z; 


na rys. 2-4a jest równoważne dołączeniu dwójnika Z; w sposób pokazany na rys. 
2-4b, jeżeli tylko 


l 
4 | 

ł Rys. 2-4. Ilustracja wpływu sprzężenia 
poprzez Z, na impedancję wejściową 
wzmacniacza (Zwe = Zweo + Zy) 


Z, = Zy(l-k,) = R.+jX, (2-11) 
co przy 

k, = kin tikir 

Zy = Ry+]AY 


1 Przy ku z 0. 


" można także zapisać w postaci 
R; e (1—kin) RętkirXy 
X, = (kip) Xy — kir Ry 


Tu również obowiązują uwagi dotyczące przykładu poprzedniego (np. R.z20). 
Efekty zmiany impedancji wejściowej przedstawione w omówionych przykładach 
sąnazywane efektami Millera. Podstawowe wnioski, jakie z nich wypły- 
wają, to przede wszystkim stwierdzenie niebezpieczeństwa utraty stabilności 
przez wzmacniacz (R., G, < 0) tym większe, im wzmocnienie wzmacniacza jest 
znaczniejsze, a także możliwość utraty kontroli nad stanem dopasowania na wej- 
ściu wzmacniacza, prowadząca z reguły do deformacji charakterystyk częstoli- 
wościowych wzmacniacza. 

Impedancja wyjściowa wzmacniacza z„, określa ogólnie stan jego dopasowania 
do impedancji obciążenia Z,. Stosując np. zasadę Thevenina (Nortona) stwier- 
dzimy, że największe napięcie U, otrzymamy przez Z, + © i ogólnie 

U, Z; 


U2% z Za+Zwy 


podczas kiedy największy prąd I,, występuje przy Z, + O, natomiast ogólnie 
Do e 


1 - Ft Ywy 


co wskazuje kryteria doboru 2 ze względu na napięcie i prąd wyjściowy. Stosu- 
o 


nek ten decyduje także o dopasowaniu energetycznym. Do sprawy tej wrócimy 
omawiając wzmocnienia mocy. 
W. ogólnym przypadku impedancja wejściowa zależy od impedancji obciążenia 


Zwe = p(Z,) 
i odwrotnie, impedancja wyjściowa jest zależna od impedancji źródła sygnału 
Zwy F J (Z) 


i dlatego określamy je przy ich wartościach nominalnych. 

Wzmocnienia napięciowe lub prądowe są parametrami istotnymi szczególnie 
wówczas, gdy rodzaj obciążenia wskazuje na reakcję zależną od napięcia (np. 
płytki odchylające lampy oscylograficznej) lub prądu (np. cewki odchylające 
w kineskopie). Ogólnie, wartości |k,|, p, |k;|, p; zależą od częstotliwości sygnału. 
Graficzną ilustrację: 


|K„| = fi(w) — nazywamy napięciową charakterystyką 

| amplitudową, 

lkil = fa(0) — nazywamy prądową charakterystyką 
amplitudową, 

p.(o), p;(w) — nazywamy charakterystykami fazowy- 
mi odpowiednio: napięciową i prądową. 
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Należy podkreślić, że charakterystyki te w ustalonym wzmacniaczu 
mają ogólnie odmienne przebiegi (a więc inne częstotliwości graniczne, 
inne zafalowania itp.). 
Przykładem tej własności może być np. rys. 2-5 [1], a jej formalne uzasadnienie 
jest zawarte w zależnościach pomiędzy wzmocnieniami i parametrami (np. ma- 
cierzowymi) wzmacniacza [patrz wzory (2-16), (2-17)]. 


Ę Rys. 2-5. Przykładowe charakterystyki 
nokkz 0 80 (ODKkuĄŻ (05 IMM22  ŚNKZ częstotliwościowe wzmacniacza [1] 


Dalsze parametry robocze stanowią: 
e)skuteczne wzmocnienie napięciowe k,.(jw), definiowane zależno- 


ścią 
ż U. U. U Z i 
Kus = ACH = = . Ra = szgiMóm: == s s 
(jo) E „.- (|) ( E ku ŻytZwe |k„.|* el 
(2-12) 
f) skuteczne wzmocnienie prądowe k;,,(jw), określone relacją 
; —h —h ję | Jwe z 
> = =|—— ||| =k ——— = ik,.|' e? 
k;s(jo) I Zn, Za ( I, I Ł Y; Pywe 7, | © : 
(2-13) 


Są to parametry uwzględniające stan „„,dopasowania” impedancji wejściowej 
wzmacniacza i źródła sygnału, przy czym skuteczne wzmocnienie napięciowe jest 
równe wzmocnieniu napięciowemu, kiedy Z, = 0 (idealne źródło napięciowe)? 
i odpowiednio równość wzmocnień prądowych zachodzi wówczas, kiedy Y, = 0 
(idealne źródło prądowe). 
Dla analitycznego wyznaczenia przedstawionych parametrów roboczych przy- 
datne są wszelkie metody znane z teorii obwodów. Szczególnie często korzystamy 
z metody macierzowej, wyrażając parametry robocze w funkcji parametrów ma- 
cierzowych. Otrzymujemy wówczas [2], [3], [5] następujące przykładowe zależ- 
noŚci 
Ja2t To hi1 Yo+ A 
aż Ayty11 o s ha +7, CH 


1) Stan taki można zrealizować przy pomiarach utrzymując określoną wartość U, na zaciskach 
wejściowych wzmacniacza za pomocą dołączonego do nich odpowiedniego woltomierza. 


= Vir Ig = h11+ Zg 2-15 
Zwy A;+Y22 Vy A, tha Zy ( ) 
—Y21 — ha 
<= za doc 2-16 
ę V22+ Fo Ap thq1 T> 7 
—J2i ha 
p M a 2-17 
8 A;y+Y11 1? 1+h,Z, (2-17) 
| PE — Ya Vy m — ha 
"= Ou+Ty) 'Uzsz+Yo)—Vi2Va Mu +Zylhza ŁY) —hxhay 
(2-18) 
Y, 
kis = kus = Kus Y,Zy (2-19) 
 £ 


gdzie A,, A, — wyznaczniki macierzy [y] oraz [h]. 
Jeżeli czwórnik wzmacniający składa się wyłącznie z jednego ES, to ze względu na 
fizyczne własności tranzystorów czy lamp jest on układem nieodwracalnym (7;> 5 
ź£ y+1) oraz niesymetrycznym (bo dodatkowo y;; 74 Y22). Oznacza to, że zamia- 
na ról zacisków wejściowych (/—2 z rys. 2-1) z wyjściowymi (3—4) prowadzi do 
zasadniczej zmiany parametrów roboczych”. Własność tę mają na ogół także 
wzmacniacze złożone z większej liczby ES, jakkolwiek połączenie kilku układów 
nieodwracalnych (ES) może tworzyć układ odwracalny [4]. 
Ostatnią grupę parametrów roboczych tworzą wzmocnienia mocy. Są to parametry 
określane stosunkami odpowiednich mocy czynnych, a więc ich wartości są wyra- 
żane zawsze liczbami rzeczywistymi. Rozważamy tutaj: 

P, — moc czynną pobieraną przez wzmacniacz na wejściu (tzn. wy- 

dzielaną w z,,,), 
 Pą — moc czynną wydzielaną w impedancji obciążenia Z,, 
P,„; — moc dysponowaną źródła sygnału, 
P,, — moc dysponowaną na wyjściu wzmacniacza 


definiując: 
gpwzmocnienie mocy 
k, = 5h (2-0) 


h)skuteczne wzmocnienie mocy 
kps = —z— (2-21) 


jJwzmocnienie mocy dysponowanych 


_ _Pza 
kpa = Pś (2-22) 


1) Z reguły moduły wszystkich wzmocnień stają się wówczas mniejsze od jedności. 


5 Wzmacniacze i generatory 
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Oznaczając 


Re zz] 6» Reo] te 
możemy napisać 
P, = |U.|*G,  P4 = |U;|*gwe 
a stąd, uwzględniając (2-16) oraz (2-14), otrzymujemy 
RZYKCZ PZAKE 


[yaa+Y,|gwe RSA 
Y.|** Re|yn— Ly 
|922+ Fl eu Hat.) 


p = 


oz p(Y,) 


(2-23) 
Spodziewając się, że przy pewnym obciążeniu Y,, = G,,+-jB, wzmocnienie mocy 
będzie największe, wyznaczamy warunki wystąpienia tego ekstremum, a więc 


ak, 


267% Gq 70 


A 
Goo = £22 y-—a-Ć 
3 (2-24) 
R. = ZE b 
gdzie: 
A, = Re(712721) = 812821 —Wi2bai 
811822- 811822 
4 Im(V12721) = g12B21 FZa1 912 
> 511822 811822 
przy czym wartość tego maksymalnego wzmocnienia mocy Kkpyax WYNOSI 
821 +b3i 
(2-25) 


Kywsż ri. Aaaa i | 0 EN 
A AŻ 
2811812 (ry —1-$) 


Ażeby kpmax > 1, musi być spełniony warunek 
A AŻ 
821+b31 > 2811822 (oś -4,-$) 
( 2 4 
co — podstawiając A, i 4; — można sprowadzić do warunku [4] 


4911822 — (812 +821)? — (b12—ba1) < 0 (2-26) 


Przypomnijmy teraz, że czwórnik jest układem pasywnym [6] wtedy, gdy całkowita 
energia doprowadzona przez zaciski jest nieujemna, a więc gdy 
+ 0 +0 


W = j u,(t) 'i,(t)dt+ j N>(t) * i.(t)dt > O (2-27) 


ad 


W teorii obwodów dowodzi się [4], [6], że warunek ten* jest spełniony wówczas, 
kiedy wielomian charakterystyczny czwórnika spełnia określone warunki”, a po- 
nadto 

8120, 8220 

4811922 — (812 €821) — ©12—22;)* 2 0 (2-28) 
Ponieważ każdy układ, który nie jest pasywny, jest układem aktywnym, widzimy 
z zestawienia (2-26) oraz (2-28), że warunek 

Kydięz 241 
może być spełniony tylko w układach aktywnych. Zapisując warunek (2-28) w po- 
staci 


_ 2 
411822 1812821 Bazyl 20 (2-28') 


widzimy, że układ pasywny może być określony także jako taki, w którym równo- 
cześnie: 
8120 82220 


U = |Ya1— Vz]? < 1 (2-28) 
4(811822 — 812821) 


Wartość liczbowa U może być więc miarą aktywności czwórnika*. Można poka- 
zać [7], że ta miara aktywności może być uzależniona od wyrazów innych macierzy, 
a mianowicie 


e 21 Jal? 2 |221 — Zsz]? 
4(811822 —812821) 4[Re(21,) : Re(22)— Re(Z;2) * Re(z2,)] 
” Izą hy]? z 
4[Re(h,;) * Re(h+2)-+ Im(,2) * Im(h2,)] 
|Ma + My]? 


* 4lRe(m,.) : Re(m;2)+ Im(m,)- Im(m,,)] (2-29) 


; z 2r " 
1) Jeżeli sygnały u,(t), ix(t) są okresowo zmienne z okresem T = —— ,wówczas o pasywności 
© 


układu świadczy bilans energii za jeden okres, tzn. w miejsce (2-27) możemy napisać warunek 
t+T t(+T 
| 2400): i(O)dt+ j N(t)* iz()dr > 0 (2-27) 
t t 
i kryterium (2-28) przybiera postać 
S11(0)20, g:2(0,)20 
4811(0%)822(0%) — [821(0%) +g12(00]? — [brz(0%) —b21(0)]? 2 0 


gdzie wy = kwo; k =1,2,.... Spełnienie tych nierówności dla ustalonego wę nie gwarantuje 
ich spełnienia dla w, 54 wg. Układ jest pasywny, jeżeli podane wyżej warunki są spełnione dla 
wszelkich o > 0. 

2) Mianowicie jest wielomianem Hurwitza oraz ma na osi jw pojedyncze pierwiastki o odpo- 
wiednich wartościach residuów [4]. 

3) Interesujące rozważania na temat aktywności czwómików w przypadku ogólnym, BY 
g11 Z 0,g22 Z 0— patrz [21], [22]. 


s* 
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Zauważmy również, że dołączając równolegle do czwórnika opisanego macierzą 
[y] dowolny bezstratny czwórnik pasywny o macierzy [by] otrzymamy macierz 
wypadkową”? 


bla | +jbriw V12 | 
ń Var tjbryzn Va2 FJbz2N 
i miara aktywności takiego układu złożonego 
|Va1c— Jizel? [Va — Jrzal? j 
U, = = 2-30 
4(811c822c — Sr2e8210) 4(81 1822 — 812821) ( ) 


będzie dokładnie równa mierze aktywności czwórnika pierwotnego. Natomiast 
dołączenie tego bezstratnego czwórnika może spowodować, że np. Im(J;2.) = 
== bia bran 2 0, co przy gi % 0 odpowiada warunkom tzw. unilateryzacji 
czwórnika (jednokierunkowemu przenoszeniu sygnału — patrz rozdz. 6). Analo- 
giczne wnioski można otrzymać dołączając szeregowo lub w sposób mieszany 
inne pasywne czwórniki bezstratne. Dlatego wartość U jest miarą aktywności 
niezależną od bezstratnych transformacji (przekształceń) dokonywanych nad 
czwórnikiem [17], [18]. 

Aktywność czwórnika U zbudowanego przy użyciu rzeczywistych ES jest najwięk- 
sza przy małych częstotliwościach i maleje regularnie w podstawowym zakresie 
pracy wzmacniacza. 

Częstotliwość, przy której wartość U = 1 (tzn. k,max = 1), a więc zachodzi waru- 
nek 


|Va1 — Jal? = 4(811822—812821) 


lub równoważnie 
Pal? +lV211? = 4811822 — ZRE(YqaV21) (2-31) 


nazywamy maksymalną częstotliwością generacji. 


z ) 
O 
s O Rys. 2-6. Czwórnik z obciążeniami roboczymi 


Pewnego omówienia wymaga jeszcze realizowalność optymalnego obciążenia, 
tzn. warunków (2-24). Rozważania na ten temat rozpoczniemy od krótkiego roz- 
patrzenia warunków stabilności?” czwórnika w warunkach roboczych, pokazanego 
na rys. 2-6. Wyznaczając napięcia U; i U; w funkcji zewnętrznych wymuszeń prą- 
dowych 7, i Iq, otrzymamy tutaj 


t) Przypomnijmy [4], że w czwórniku reaktancyjnym warunek pasywności jest zbieżny z warun- 
kiem odwracalności (b = b). 

2) Zagadnienie stabilności jest rozpatrzone szczegółowo w rozdziale 4, a dodatkowo także 
w rozdziale 6, 


(zat YJ _ Jh 2-32 
U zm SZA NE "A ( ) 
i e — Va1l1 + (+ Y9)72 (2-32) 

7a A LS 


gdzie Ay, = (711 + Y9)022+ Yo) — V12721- 
Widać, że przy zerowych wymuszeniach (/, = 0, I, = 0) napięcia te mogą być 
różne od zera, kiedy 


Ay EO re 


co odpowiada utracie stabilności. Zbadamy zatem, jakie warunki muszą spełniać 
zewnętrzne obciążenia czwórnika (Yy, Y,), aby czwórnik w warunkach roboczych 
był układem stabilnym. W tym celu oznaczymy 
511 = Re(71) +Re(Y,) = g11 +G, 
822 = Re(342) + Re(Y,) = 822 +G, 2-34 
b = Im() +ŁIm(T,) = by +B, GW 
bz = Im(y>2) +Im(Y,) = b;+.B, 
i warunek utraty stabilności (2-33) zapiszemy w formie dwu równań równoważ- 
nych, a mianowicie 


by,bzą = 211822 zę Re(7;2721) 


AD NT 2-33' 
bi1822 +g11022— IM(J42)24) ( ) 
lub po oznaczeniu 
X F i, = > 
1 £22 
w postaci 
I 
Xy+X2 a m(J12721) (2-33) 
811822 
xx = 1- PPOaJa) 
611812 


Układ jest potencjalnie niestabilny, jeżeli istnieje co najmniej jedna para rzeczywi- 
stych pierwiastków x; , x» spełniających równania (2-33''). 
Proste rozważania algebraiczne wskazują, że jest to niemożliwe” kiedy 


[- Re(Jzyz:) Im*(742Y21) 


+ , v , 2-35 
Ś118£22 4914832 ( ) 
lub równoważnie, gdy 

2811822 > |Vi2Y21l? +Re(V12V21) . (2-35') 


Przypominając przyjęte oznaczenia (2-34) ten ostatni warunek zapiszemy jeszcze 
w formie nierówności 


G,G4+811 Go+822 Gy > ca | (2-36) 


1) Bowiem wyróżnik równania kwadratowego A < 0. 
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gdzie 
N = |yt2Ya1l + RE(712V21) — 2811812 


Wracając teraz do postawionego problemu realizowalności optymalnych obciążeń 
(2-24) zauważmy, że kiedy 


811 20; g32220 
oraz 


2811822 > |Vi2Va1l + RE(V12721) 


tzn. N < 0, wszelkie dodatnie wartości G, i G, zapewniają stabilność układu, bo- 
wiem spełniają warunek (2-36). Odmiennie wygląda sprawa, kiedy 


2911822 < IV12V21l +Re(V127V21) 


tzn. N > 0, bowiem teraz tylko dostatecznie duże i wzajemnie powiązane wartości 
G, i G, umożliwiają zapewnienie stabilności układu, a więc spełnienie nierówności 
(2-36). Czwórniki takie nazywamy ogólnie potencjalnie niestabil- 
nymi i jak wynika z przedstawionego rozumowania, wymagają one optymali- 
zacji obciążeń, uwzględniającej warunki stabilności. Do problemu tego powrócimy 
jeszcze w rozdziale 6. 
Powracając obecnie do rozważań dotyczących różnych wzmocnień, zapiszemy sku- 
tecznie wzmocnienie mocy w postaci 

P 7. Pi P, 


kps = = ——:* =k 


2-37 
BR bi Bą. PB; STA 


z której widać, że: 
a) wzmocnienie mocy k, jest równe skutecznemu wzmocnieniu mocy, kiedy zacho- 


dzi dopasowanie energetyczne na wejściu (P, = P;,), 
b) największą wartość skutecznego wzmocnienia mocy osiągniemy wówczas, kiedy 
równocześnie 
kp = Kprmax 
Py = £Łgd 


a to oznacza, że muszą być spełnione równocześnie warunki 


Y, = ) 9 
Ya z Y go = Jse(T oo) = Swe(Y0) —jbwe(Y50) 


Realizowalność tych warunków jest ogólnie zależna od omówionych już warun- 
ków stabilności. Podobnie wzmocnienie mocy dysponowanych można zapisać 
w postaci zależności 


Pas. Ba Ba 


— = „ Pad 
Paa Paa P> 


Pa 


= kps (2-387) 


P, 
PL P; Pu Pr : 
=ib o r odc, 28 = 2-38 
kpea=-"B4 PB, BP. PP SRŻA 
Pu 


a stąd widać, że jest ono równe skutecznemu wzmocnieniu mocy, kiedy zachodzi 
dopasowanie energetyczne na wyjściu (P, = P>,) lub wzmocnieniu mocy w ukła- 
dzie obustronnie dopasowanym (P, = P.,, P, = P>). 

Zależność wzmocnień mocy od parametrów niektórych macierzy czwórnika ma 
postać [3], [5] 


21 |y21l? * Ref, > [h4|? * ReY, 
: |V22 + Yol? ć Rey [422 + Y,|? - Rez,e 


ż 4Re(Y,)Re(7,) j |Vz1l? = 
Bo |Gu+Y)* W22+YVo)—V12Va1]" 
"R "lh. |2 
- __ARe(Z,): Re(V.)-|hailt m 
|(h41 + Z4)(h22 + Y)— hy z ha] 

|vz|2ReY, z 
Re([(711 + Vy) V22 — VizV21l(Yi1 + Y$)J 
s [hą11? * ReZ, 

Re ([(h1; +Z) hz — hy has] lh? +Z$)) 

Trzeba wreszcie wspomnieć o logarytmicznej mierze wzmocnień. Wynika ona Z te- 
go, że wrażenie zmiany głośności odbierane za pośrednictwem ucha jest proporcjo- 
nalne do logarytmu zmiany energii dźwięku. Stąd dla wzmocnień mocy” 


(2-39) 


KC„ą = 


(2-41) 


k, [dB] = 10igk, [W/W] (2-42) 
i odpowiednio dla wzmocnień napięciowych lub prądowych 
k [dB] = 20igk [V/V, A/A] (2-43) 


Istotną zaletą tej miary jest sumowanie wzmocnień (i tłumień) w mierze logaryt- 
micznej — decybelowej — przy łączeniu kaskadowym. 
Jeżeli na wejściu opisywanego wzmacniacza o wzmocnieniu k(jo) = k(5)|s_ ;„ dzia- 
ła mały sygnał x(t) [np. u;(t), i, (£)] o złożonej postaci (np. impulsowy), wówczas 
wprowadzone dotychczas parametry robocze stają się mało przydatne do opisu 
własności układu. Dokładne wyznaczenie sygnału wyjściowego y(t) [np. x-(t) lub 
i,(t)] staje się wówczas zadaniem dość trudnym. 
Wiadomo [7], [8], [14], [19], że nawet przy zerowych warunkach początkowych 
ogólna zależność ma postać 

t t 

y(1) = x(1)-4(0)+ | (8): x(t-B)d$ = x(0)-h(1)+ | h(t—2)- x(E)d$ 
0 0 
(2-44) 


1) W teletransmisji stosuje się czasami miarę opartą o logarytmy naturalne i prowadzące do 
jednostek nazywanych neperami. 
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gdzie: hD=zL" |-0.| — odpowiedź jednostkowa układu, 


dh 
BOSE |< 
PJ. dx 
PO | 


gdzie £-! — symbol odwrotnej transformacji Laplace'a. 

Mając na uwadze, że spotykane wzmacniacze są złożonymi obwodami elektrycz- 
nymi, a więc ich transmitancje k(s) są złożonymi funkcjami wymiernymi (nawet 
jeżeli można stosować najprostsze modele w postaci obwodów z elementami linio- 
wymi, skupionymi), widzimy, że zarówno analityczne określenie h(£), jak też sygna- 
łu y(t) jest uciążliwe. Dlatego też poszukujemy metod uproszczonego opisu odpo- 
wiedzi impulsowych wzmacniacza, wprowadzając czasy narastania, czasy opóźnie- 
nia, oscylacje i zwisy (przedstawione w rozdz. 5) łub też korzystamy z przybliżo- 
nych metod analizy (w tym numerycznych, nomograficznych itp.) [10], [11]. 
Można jednak podać pewne ogólne własności odpowiedzi jednostkowej układu 
h(t). Mianowicie, kiedy transmitancja ma postać 


ke Q9+2,S+A>58?+ ... +aS"+A,,457*" 
bo+b,5+ ... +b„s" 


(bn 40) (2-45) 


wówczas można ją przedstawić w postaci szeregu [9] 


s A A „Aa 1 4 1 A; 1 
ez dmoz jatm ww 05 
gdzie: 
A, = dn+1 
dn+1 b, 
zę a, bi-1 
duą BJ 0 
Ag = An bn-1 b, 
An-1 bn-2 bn1 
itd. 
a więc” 


h(i) = 2 ó(t)- 1(t) EE 


1) Zależność ta jest czasami nazywana pierwszym twierdzeniem Heavisidea 
DI. 


Jeżeli więc napiszemy, że 


a,s" Hay s"*! + ... Hans" 
b,s”+b,+1 5771 + +... +b,s" 


to wprost z (2-47) wynika własność zilustrowana rys. 2.7a. 

Istotny wpływ na przebieg h(t) w zakresie czoła odpowiedzi ma także charakte- 
rystyka fazowa wzmacniacza. W szczególności, gdyby charakterystyka ta była 
prostoliniowa, to czoło h(t) byłoby symetryczne względem swojej średniej wartości 
[12] w sposób pokazany na rysunku 2-7b. Można także pokazać, że gdyby 
zera transmitancji [pierwiastki wielomianu tworzącego licznik k(s)] miały dodat- 
nie części rzeczywiste (tzn. układ nie byłby minimalnofazowym), to pierwsza nie- 
zerowa pochodna przy £ = 0 byłaby ujemna, co odpowiada rys. 2-7c. 


ę h(t) j KL 


(2-45') 


k(5) == 


k(t) 
Uktad minimalno- 
fazowy 


Uktod o zwiększonym 
PIZESUNIĘCIU IOZOWYM 


Rys. 2-7. Jakościowe cechy odpowiedzi jednostkowych układu o transmitancji postaci (2-45) 


Wreszcie w zakresie stosunkowo dużych czasów o zachowaniu odpowiedzi h(t) 
decydują składniki wielomianów licznika i mianownika k(s), zawierające s 
w najniższych potęgach, a więc w przypadku zależności (2-45') człony a,s* i b,s”. 
Zależność ta ma charakter zilustrowany na rys. 2-7d. 
Tak więc każdy wzmacniacz, w którym k(w) dąży do zera przy nie- 
ograniczonym wzroście pulsacji (co praktycznie zawsze ma miejsce), 
ma czoło h(t) narastające od zera [tzn. h(0) = 0]. Natomiast zachowa- 
nie się h(t) przy dużych czasach zależy od tego, czy wzmacniacz wzmac- 
da 


bo 


Istotne są wreszcie związki między charakterem odpowiedzi jednostkowej h(t) 
a położeniem biegunów transmitancji [pierwiastków wielomianu tworzącego mia- 


nia prąd stały |x0 = ź o , CZy też nie. 


2/59 


60/2 


nownik k(s)]. Kilka prostych przykładów tej zależności pokazano na rys. 2-8a; --a,. 
W ogólnym przypadku można pokazać [19], że warunkiem uzyskania monotonicz- 
nej odpowiedzi h(t) jest, by między pierwszą parą biegunów zespolonych sprzężo- 
nych a początkiem układu współrzędnych leżał chociaż jeden biegun rzeczywisty”. 
Jest ona więc monotoniczna przy pojedynczym biegunie rzeczywistym lub kiedy 
transmitancja ma jedynie wielokrotny biegun rzeczywisty. 


Gy dy lą 4 
Im 1ms ims 
2 
-a keS -ad Ke S Ke S 
-2 
TAE sę > 1 k h 
k(s) ko 547 A(5) kozycij? KS) =ko odj [Gra k(s)=ky FOJT 
hó)=kye A l) =ki te St KU) kge "AL sinyt klt)=kq si jt 
(4 $: 


Rys. 2-8. Związki między własnościami odpowiedzi 
jednostkowej h(t) a położeniem biegunów transmitancji 
k(s) wzmacniacza 


Analiza numeryczna pokazuje także, że kiedy można wydzielić obszar zakresko- 
wany, pokazany na rys. 2-8b, w którym nie ma biegunów transmitancji, to odpo- 
wiedź h(t) jest praktycznie bezoscylacyjna, kiedy tylko © > 45". 

Jeżeli wzmacniacz jest układem selektywnym, przystosowanym do wzmacniania 
sygnałów o pulsacjach bliskich wg, wówczas często zadowala nas znajomość ob- 
wiedni sygnału wyjściowego przy określonej obwiedni sygnału wejściowego. | 
Zauważmy, że kiedy napięcie u,(£) jest sygnałem sinusoidalnym o jednostkowej 
amplitudzie, tzn. możemy przy analizie przyjąć [13] 


u()=e"* 


wówczas z (2-44) otrzymujemy 


t 


u(t) = [1(0)+ ar (ze"rdz | elo — U(t)e'"" (2-48) 
0 


1) W przypadku równości części rzeczywistej pary zespolonej i odciętej bieguna rzeczywistego 
o charakterze odpowiedzi decydują zera transmitancji. 


Tutaj 


t 
U2(1) = h(0)+ | k'(z)e" "dr (2-49) 
0 
określa amplitudę sygnału na wyjściu wzmacniacza. Całkując przez części (2-49) 
możemy napisać 


U2(1) = hltje”"" jo | h(r)e” "dr (2-50) 
0 


co zgodnie z twierdzeniem o przesunięciu”) oznacza, że jeśli h(t) odpowiada trans- 
formacie k(s) wzmacniacza, to obwiednia U-(t) odpowiada transformacie k(s+ jw) 
gdzie © — pulsacja sterującego sygnału sinusoidalnego. 

Przykładowo — gdyby? 


k(jo) 1 


= — (2-51) 
0 nigy e-wo) 
0 
s 09 ę ż SARA 
to oznaczając « = 20 moglibyśmy napisać 
kjo) | a” s. 
kę (a+j»—jwo)" ERD 
k(s) _ a” p 
ko (a—jwo+s)" om 
| |E! 
hltb=e" |--o] 
natomiast dla U>(t) 
; a” 
k(s+jo) = asd (6-60 - ką (2-52) 
U(D=Z” |- ko+o)| (2-53) 


W przypadku bardziej złożonych sygnałów wejściowych można również podać, 
stosunkowo prosty algorytm wyznaczania obwiedni sygnału wyjściowego [14]>, 


Ę t 
U Jeżeli f(1) = 2-![F(9)], to Fls+a) = £[f(r)e-t+u j/(r)e"erdz]. 


0 
2) Jest to przypadek wzmacniania selektywnego z m jednakowymi obwodami rezonansowymi 
o dużej dobroci — patrz rozdz. 6. 
> > szej tej są podane (str. 137-- 147) rozwiązania szeregu interesujących przykładów szcze- 
gółowych. 


2/61 


62/2 


oparty na pracach S. J. Jewtjanowa. Nieco inny sposób rozwiązywania takich za- 
gadnień zilustrowany szeregiem interesujących rozwiązań szczegółowych — patrz 
prace A. Smolińskiego [15], [16], [20]. | 


2.2. _ Parametry robocze podstawowych układów 
wzmacniających 


Po wprowadzeniu parametrów roboczych i ogólnym omówieniu niektórych prob- 
lemów związanych z ich optymalizacją oraz obliczaniem, zastanowimy się teraz 
nad tym, od czego zależą ich wartości liczbowe we wzmacniaczach i jakimi meto- 
dami możemy kształtować ich poziomy. Ogólnie można powiedzieć, że zależą one 
od własności obwodów, z jakich złożony jest wzmacniacz. Oznacza to w szczegól- 
ności, że istnieje bezpośredni związek pomiędzy parametrami roboczymi a wartoś- 
ciami rezystancji, indukcyjności i pojemności elementów użytych we wzmacniaczu. 
Oznacza to także, że dodanie dowolnych elementów (np. tworzących obwody 
sprzężenia zwrotnego) także będzie bezpośrednio zmieniać parametry robocze. 
Zmiany poszczególnych parametrów są ogólnie różne, a problemowi temu poświę- 
cimy więcej uwagi w rozdz. 4. 
Jednakże dominującymi składnikami tych obwodów wzmacniacza są ES (schema- 
ty zastępcze reprezentujące ich działanie). Jak wiemy, własności różnych ES są 
zasadniczo różne. Oznacza to na przykład, że zamiana tranzystora bipolarnego 
przez tranzystor unipolarny może zasadniczo zmienić co najmniej niektóre para- 
metry robocze wzmacniacza. Znaczne zmiany tych parametrów mogą także wystą- 
pić wówczas, kiedy jeden typ tranzystora bipolarnego zastąpimy innym typem, 
a nawet przy stałym typie tranzystora — kiedy zmienimy składowe stałe prądów 
i napięć (punkt pracy ES). 
Szczególnie istotnie wpływa jednak na parametry robocze ustalenie konfiguracji 
pracy ES. Problem polega na tym, że układy wzmacniające uzyskujemy ustalając 
elektrody elementu sterowanego (ES), do którego doprowadzamy wejściowy syg- 
nał sterujący i do którego dołączamy obciążenie (wyjście układu). Zmieniając te 
elektrody uzyskujemy różne układy wzmacniające. Można pokazać, że każdy 
z typów ES pozwała realizować trzy różne układy, w których może zachodzić 
wzmocnienie mocy. Układy takie nazywamy podstawowymi. Pokażemy obecnie, 
że przy ustalonym ES będą one miały istotnie różne parametry robocze. 
Jeżeli trzy podstawowe elektrody każdego z elementów sterowanych oznaczymy li- 
terami według następującego klucza: 
E — elektroda emitująca podstawowy strumień nośników (katoda, emi- 
ter, źródło), . 
O — elektroda odbierająca podstawowy strumień nośników (anoda, 
kolektor, dren), 
S-— elektroda sterująca wielkością podstawowego strumienia nośni- 
ków (siatka sterująca, baza, bramka), 
wówczas okaże się, że kiedy np. elektroda E jest wspólna dla wejścia i wyjścia — 
co oznaczymy symbolem WE — wówczas wzmocnienie możemy otrzymać wpro- 
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wadzając sygnał sterujący na elektrodę S. Podobnie przy wspólnej elektrodzie O, 
tzn. w układzie WO — dla uzyskania wzmocnienia sygnał sterujący musi być dołą- 
czony do elektrody $. Natomiast układ WS — o wspólnej elektrodzie sterującej — 
wymaga dla wzmocnienia, by sterowanie było dołączone do elektrody E, a ob- 
ciążenie — do elektrody O. Przykładowe realizacje układów WE pokazuje rys. 
2-9a. 

Jeżeli przez AE będziemy rozumieli dostatecznie małe i wolnozmienne przyrosty 
sygnału sterującego, którym odpowiadają analogiczne przyrosty prądów AJ 
i Ala, wówczas ich wzajemne związki będą dane poprzez charakterystyki statyczne 
ES. Mechanizm działania każdego z ES prowadzi do wzajemnie uwarunkowanych 
przyrostów, pokazanych na rys. 2-9b. 


LE-IU-TB 1E-1U-TB 


Rys. 2-9. Hustracje dotyczące układów wzmacniających WE 
LE — lampa elektronowa, TU — tranzystor unipolarny, 7B — tranzystor bipolarny 


Dodatniemu przyrostowi na wejściu (AE, > 0, a więc także AU; > 0) odpowiada 
ujemny przyrost na wyjściu (AU, < 0), co interpretujemy jako odwracanie fazy 
sygnału. 

Gdyby przyrosty ulegały sinusoidalnym zmianom w czasie, oznaczałoby to różnicę 
faz początkowych przebiegów: wejściowego i wyjściowego wynoszącą 180”. 
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AU; 
AU; 
być znacznie większy od jedności (patrz tablica 2-1). 

Zmianie napięcia U; o AU; towarzyszy również zmiana prądu wejściowego A/;, 
którą w przypadku wolnej zmienności możemy odczytać ze statycznych charakte- 
rystyk wejściowych, pokazanych przykładowo na rys. 2-9c (i odpowiednich innych 
charakterystyk podanych w rozdz. 1). Znajomość AU, i Ały pozwala określić 


i FM AU, 
rezystancję wejściową r,„.(0) = AI 
1 


Stosunek przyrostów określa wzmocnienie napięciowe układów i może 


Jej wartość jest tu zależna od początkowego punktu pracy (Po) oraz temperatury, 
a przede wszystkim od typu ES. Dla tranzystorów bipolarnych jest rzędu kQ, 
lamp — rzędu wielu MO, a nawet GO, natomiast dla tranzystorów unipolarnych 
(szczególnie z izolowaną bramką) może osiągać wartość 1015-1017 Q. 
Rezystancję wyjściową można określić posługując się układem pokazanym na 
nA „ Dla wolnych i małych przyrostów otrzy- 
mujemy wartości określone nachyleniem charakterystyki wyjściowej, wynoszące 
w zależności od typu ES i punktu pracy od kilkudziesięciu kQ do kilku MQ. 
Stosunek wywołanych przez AU; przyrostów AJ, i A/, określa wzmocnienie prą- 
dowe, które może przybierać bardzo duże wartości, szczególnie dla tranzystorów 
unipolarnych i lamp (tysiące, a nawet miliony razy, podczas gdy dla tranzystorów 
bipolarnych co najwyżej 89, a więc wartości leżące w zakresie kilkudziesięciu do 
kilkuset). 

Jeżeli przyrost napięcia na wejściu układu AU; wywołuje zmianę prądu wejścio- 
wego, to odpowiada to pewnemu przyrostowi mocy AP,. Równocześnie taka 
zmiana napięcia sterującego tranzystor czy lampę wywołuje przyrost prądu AJ 
w jego obwodzie wyjściowym, a w konsekwencji i pewien przyrost mocy AP, wy- 
dzielanej w obciążeniu R,. Można powiedzieć, że istota omawianego procesu 
wzmacniania” sprowadza się do tego, iż tranzystory i lampy pozwalają łatwo 
zrealizować stan, w którym AP, > AP, — pełniąc właściwie funkcję pewnych 
łatwo sterowanych rezystancji (czy ogólniej impedancji) w obwodach zasilających 
prądów stałych. 

Przykładowe realizacje układu WS pokazuje rys. 2-10a. Natomiast przedstawione 
na rys. 2-10b wzajemnie powiązane przyrosty napięć i prądów pokazują, że w tym 
przypadku dodatniemu przyrostowi AU; odpowiada również dodatni przyrost 
AU;, a więc układy takie nie odwracają fazy. 

W normalnych warunkach pracy układów WS prąd płynący przez elektrodę ste- 


rys. 2-9d; jej miarą jest stosunek 


rującą (S) jest znikomo mały w porównaniu z prądem 7, (co najwyżej : w tran- 
o 


zystorach bipolarnych, a znacznie mniej w lampach i tranzystorach unipolarnych ; 


1) Istnieją nieco inne mechanizmy wzmacniania, wykorzystywane np. we wzmacniaczach pa- 
rametrycznych, maserach czy wzmacniaczach magnetycznych. 


KIO3BIQU08 I SZOBIUJEUZĄ 9 


440 


le +Ai,)]. 


—(-2) 


Rys. 2-10. Ilustracje 
dotyczące układów 
wzmacniających WS 
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Wynika stąd natychmiast, że dla dowolnych małych AU; zachodzi równość [7, + 
+AT,| > |l;+AI,|, a więc wzmocnienie prądowe układów WS nie może przekro- 
czyć jedności. Równocześnie ustalonej wartości AU; odpowiada przyrost prądu 
AI, m AI, mało zależny od rezystancji obciążenia, skąd wynika, że przy dużych 


wartościach R, stosunek 


A „a więc wzmocnienie napięciowe, może znacznie 
przekraczać jedność. Rezystancję wejściową przy wolnych przyrostach możemy 
określić z charakterystyk wejściowych układu — patrz rys. 2-10c, przy czym jej 
wartość jest tutaj mała (w zależności od ES i obciążenia — od kilku do tysiąca 
omów) — patrz tablica 2-1. 

Rezystancja wyjściowa może być określona analogicznie z charakterystyk wyjścio- 
wych (patrz rys. 2-10d; oraz 2-10d>), przyjmując w omawianym przypadku szcze- 
gólnie duże i nieco zależne od R, wartości (dziesiątki k62 do rzędu M6). Szczegóło- 
we związki — patrz tablica 2-1. 

Ostatnie z podstawowych układów wzmacniających — a mianowicie układy 
WO — przedstawiono na rys. 2-1la. Widać, że w tym przypadku AU, < AU;,”, 


U. : 
2 — k, < 1. Natomiast > 1. Przedstawione na 


AJ, 
AU Al, 
rys. 2-llb przebiegi pokazują, że omawiane układy nie odwracają fazy. Układy 
takie cechuje bardzo duża rezystancja wejściowa, bowiem jest ona określona 
przez przyrosty (małych ogólnie) prądów elektrody sterującej (S), które ze względu 
na zależność od (AU; — AU>) są przy zadanym AU; zmniejszane dodatkowo w sto- 


a więc w konsekwencji 


sunku GB AD) (patrz rys. 2-1lc; i c). Stosunek ten rośnie ze wzrostem rezy- 


stancji R,. Szczegółowe zależności zestawiono w tablicy 2-1. 


11d; 


oraz da) i jest w omawianych układach zależna od ES i rezystancji generatora. 
Ogólnie jest ona bardzo mała — rzędu kilkunastu do około tysiąca omów. (Do- 
datkowo — patrz tablica 2-1). 

Schematy zestawione w tablicy 2-1 pokazują zasadnicze własności układów pod- 
stawowych w zakresie małych częstotliwości. Widać z nich w szczególności, że 
omawiane układy różnią się zasadniczo poziomami impedancji: wejściowych i wyj- 
ściowych, przy czym te impedancje zależą często w sposób wyraźny od impedancji 
obciążenia bądź generatora. Łatwo też można określić z nich istotnie różne 
wzmocnienia: prądowe, napięciowe czy mocy i przeprowadzić optymalizację tych 
parametrów, stosując odpowiednie obciążenie i źródło sterujące. Trzeba jednak 
tu jeszcze raz podkreślić, że występujące w omawianych układach parametry 
różniczkowe ES zależą od warunków zasilania (punktu pracy) i temperatury, co 


1 Ww granicznym przypadku przy AU; = AU; przyrost napięcia sterującego ES byłby zerowy, 
a więc i zerowy musiałby być przyrost A>; w konsekwencji również AU; = AI, Ro. Natomiast 
przypadek AU> > AU; jest tu niemożliwy ze względu na wzajemne związki pomiędzy (AU; — 
—AU>), Mł, oraz AU;. Zauważmy, że przyjmując na rys. 2-1lb AU; —AUV;> > 0 otrzymali. 
byśmy także AU> > 0, co świadczy o tym, iż na pewno także AU; > 0. 
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w szczególności nakazuje ostrożność przy analizie np. wpływu zmian rezystancji 
R, na parametry robocze, bowiem przy stałych napięciach zasilających zmiana 
ta może być związana ze zmianą punktu pracy ES (spadek składowej stałej na- 
pięcia na R,). 

Jeżeli szybkość realizacji przyrostów wejściowych będzie większa — co odpowia- 
da pojawieniu się składowych widma sygnału sterującego o dużej częstotliwości — 
kształt i wielkość przyrostów pochodnych (wyjściowych) staną się silnie zależne 
od własności dynamicznych ES. 


Jeżeli te własności mogą być opisane przy użyciu modeli ES z pojemnościami 
międzyelektrodowymi, to oczywiście ich wartość będzie odgrywać coraz większą 
rolę w miarę wzrostu częstotliwości sygnału sterującego. 

Można to łatwo pokazać wypisując związki między np. parametrami roboczymi 
a parametrami schematów zastępczych ES dla tego zakresu częstotliwości (patrz 
rys. 1-16 oraz rys. 1-18). 


Ogólnie można powiedzieć, że wskutek „poprzecznego” charakteru tych pojem- 
ności będą one powodować ograniczanie szybkości zmian (efekt całkowania) oraz 
pogarszanie własności transmisyjnych. 


Równocześnie pojemności „wzdłużne”” będą źródłem coraz znaczniejszych efektów 
Millera, prowadząc w określonych sytuacjach nie tylko do wzrostu zastępczych 
pojemności poprzecznych, ale nawet do utraty stabilności przez układ, czemu 
towarzyszy pojawienie się dynamicznych immitancji o ujemnych częściach rzeczy- 
wistych. Kilka przykładów ilustrujących powstawanie ujemnych przewodności 
i pojemności dynamicznych”? przedstawiono na rys. 2-12. Należy jednak pamiętać, 
że dynamiczne impedancje, jako zależne od parametrów różniczkowych ES (a więc 
i od warunków zasilania, temperatury itp.), są na ogół wielkościami zmieniającymi 
się w czasie i zależnymi w złożony sposób od częstotliwości. 


Dalszy wzrost szybkości zmian sygnałów sterujących prowadzi do układów wzmac- 
niających, w których istotną rolę odgrywają czasy przejścia nośników przez ES. 
Opis i analiza takich układów jest złożona i prowadzi do wniosku, że parametry 
robocze (np. pojemność i konduktancja wejściowa) ulegają znacznym zmianom, 
silnie zależnym od częstotliwości. 

W takich przypadkach, gdy zakres częstotliwości sygnałów wykracza poza granice 
stosowalności prostych schematów zastępczych ES (patrz rozdz. 1), korzystamy 
ze wzorów (2-14) do (2-19), wiążących parametry robocze układów podstawowych 
z wyrazami macierzy opisującej ES w danej konfiguracji. Szczególnie użytecz- 
nym narzędziem staje się wtedy tzw. macierz nieoznaczona [4]. 

Niech trójnik liniowy pokazany na rys. 2-13 będzie dowolnym ES pracującym 
w warunkach liniowych (tzn. przy dostatecznie małych sygnałach sterujących). 


") Należy pamiętać, że dwójnik odpowiadający ujemnej pojemności ma inną zależność reaktancji 
hę częstotliwości aniżeli dwójnik indukcyjny, jakkolwiek oba typy realizują analogiczne relacje 
azowe. 
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Rys. 2-12. Przykłady realizacji ujemnych 
konduktancji i pojemności 


Rys. 2-13. Trójnik liniowy o nieoznaczonych 
potencjałach zacisków 


i2j2 
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Z liniowości wynika, że 
I = yu U +V12 Uz+Y13 U3 
lą = Yay Uy FY22 Ua +Ya3 U3 (2-54) 
lą = ya Us tV32 U2 PVa3 U3 4 


gdzie U;, U;, Uz — potencjały określone względem W (V., = 0). Z prawa Kir- 
choffa wynika, że | 


l; = —(1,+1,) (2-55) 
dla dowolnych U;, U,, U3, tzn. równanie 

Pa Ut ŁVas Uz+Ysz3 U3 = —(Wuu FVa1) Ut — (W12 + V22) U2— 

— (713 +V23) U3 


otrzymane z (2-55) przez podstawienie równań (2-54) nosi charakter tożsamości 
(ze względu na U;), a więc muszą zachodzić relacje 


Jar = (Wir tVa1) 
Y32 = —(12+V22) (2-56) 
— (713 +V23) 


z 

w 

o 
Il 


Ponadto prądy /,, 7, Ią nie mogą ulec zmianie, kiedy potencjał wspólnego punktu 
odniesienia zmienimy o dowolne ÓU ;4 0; oznacza to, że muszą być spełnione 
równości 


R=Yn Ur +FYV12 UztYy3z Us = Ju(U,+0U)+V:2(U2 +0U)+| 


+ys3 (U3 + ÓU) 

l = pay Uy+Y22 U tYa3 U3 = Va4(U, + 0U)+Yzz(U, +0U)+ (2-57) 
+V23(U3 + ÓU) 

lz = yz, Uy Łysa Uz tysz U3 = Va1 (U; +0U)+yvz2(U,+0U)+ 
+ys33(U; + ÓU) 


co jest możliwe tylko wtedy, kiedy 


Vir tYrztYis 0 
Var +tY2atY2z 50 (2-58) 
Var tV3at+Vaza 50 


Jeżeli więc równania (2-54) zapiszemy w formie macierzowej 


EH] = tys]: [U] 
gdzie 
Ji1 V12 V13 
WNl = |Va1 V22 Y23 | — macierz nieoznaczona trójnika 


J31 V32 V33 


to — jak wynika z (2-56) oraz (2-58) — suma wyrazów w każdej kolumnie i każ- 
dym wierszu tej macierzy musi wynosić zero”. 

Jeżeli jednak trójnik (ES) pracuje w układzie, gdzie np. elektroda (2) jest wspólna 
dla wejścia i wyjścia, tzn. połączona z zaciskiem W, wówczas w konsekwencji 
przyjętego założenia U, = 0. 

Odpowiada to skreśleniu w (2-54) drugich wyrazów lub drugiej kolumny macierzy 
nieoznaczonej. Równocześnie prąd 7, = — (/, +]:) może być wyznaczony z rów- 
nań pierwszego i trzeciego (2-54), co pozwala skreślić drugi wiersz macierzy nieoz- 
naczonej. Otrzymamy wtedy | 


lh _|Fra Fra] a 
HB z | | 5 (2-59) 


Jeżeli wspólną elektrodą dla wejścia i wyjścia jest jak poprzednio (2), to możliwe 
są dwie sytuacje pokazane na rys. 2-14, zależne od relacji między pozostałymi elek- 
trodami a wejściem i wyjściem układu. 


U, d 
, 3 ! 
A , We 2 Wy We 2 Wy 
Rys. 2-14. Ilustracje do zastosowania 
macierzy nieoznaczonej 


W przypadku przedstawionym na rys. 2-14a prąd 7, jest prądem wejściowym, 
a U; — napięciem na wejściu, a w przypadku z rys. 2-14b — wielkościami wej- 
ściowymi są odpowiednio 7; i Uz. Aby więc otrzymać opis układu w formie 


we Uwe 

a 5 bl | Bal 
musimy w przypadku układu z rys. 2-14b dokonać odpowiednich przestawień 
wyrazów w równaniu (2-59), otrzymując ostatecznie 


k wę r] | 4 e p= | 

= . (2-60) 
ly=h J13 F11 U, =U; 
Znając więc macierz [y] ES w dowolnym układzie możemy z warunków (2-56) 
i (2-58) określić odpowiadającą jej macierz nieoznaczoną, a następnie — według 
zasad podanych wyżej — przejść do macierzy układu o dowolnej, innej wspólnej 
elektrodzie. Wyrazy takiej macierzy podstawione do równań (2-14) do (2-19) oraz 
(2-39) do (2-41) pozwalają wyznaczyć w ogólnym przypadku parametry robocze 
w nowej konfiguracji. 


1) Analogiczne własności ma nieoznaczona macierz impedacyjna [Z], jednakże tylko w przy- 
padku nieoznaczonej macierzy admitancyjnej występuje identyczność jej wyrazów z odpowied- 
nimi wyrazami macierzy [y] czwórników powstałych z połączenia jednego zacisku trójnika 
z zaciskiem W (rys. 2-13) — patrz np. [4]. 
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2.3. _ Algorytm wyznaczania macierzy admitancyjnej 
zestawów tranzystorów 


W nowoczesnych wzmacniaczach powszechne zastosowanie znajdują zestawy 
dwu tranzystorów, pokazane na rys. 2-15a--i. Każde z takich połączeń można 
sprowadzić do kaskadowego połączenia trójników, przedstawionego na rys. 2-15j, 
przy czym występujące w tych zestawach oporniki R mogą być włączone do do- 
wolnego trójnika składowego. Jeżeli tak rozumiany trójnik pierwszy ma macierz 


[y.] 


J1i1a J12a 
[ya] = 
Va1a Jada 
Q 
d 
9 
J isa] 
h 
4 


Rys. 2-15. Zestawy tranzystorów (a--i) oraz trójnikowa interpretacja połączeń (j--k) 
Uwaga: schematy dotyczą wyłącznie składowych zmiennych 
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natomiast drugi — odpowiednio macierz [y,] 


bie | pa 


J21b J22b 


wówczas macierz [y,] trójnika zastępczego (rys. 2-15k), spełniającego warunki 
lL=K, U, = U4, LL=H, U, =U; 


musi mieć wyrazy określone równaniami [23] 


PrtaW2zatY11%) —Vi2aV21a 


JV1i1c F a Era 
ZZZEJ 
12c NET 
z. —V21a)/21b (2-61) 
e Va2a tV11b 
jie Yaw(V22a PV11b) V12%V216 
c V2żat V11b 


Wartości liczbowe wyrazów macierzy składowych trójników (tzn. ES) pozwalają 
zazwyczaj na znaczne uproszczenie podanych zależności poprzez pominięcie 
składników relatywnie bardzo małych. 
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ROZDZIAŁ 


Zasilanie elementów 
sterowanych 


3.1. Ogólne uwagi dotyczące wyboru punktów pracy ES 


Elementy sterowane we wzmacniaczach pozwalają uzyskiwać moc sygnałów wyj- 
ściowych wielokrotnie przekraczającą moc sygnałów wejściowych. Oczywiście, 
ten przyrost mocy może powstać jedynię dzięki obecności źródeł zasilających — 
w ogromnej większości przypadków dostarczających do układów energię w postaci 
prądu stałego”). 
Właściwości wzmacniające układu — jak pokazaliśmy w poprzednim 
rozdziale — zależą od typu i układu pracy ES, ale również od wartości 
składowych średnich prądów i napięć na jego elektrodach. 


Ich zbiór określa tzw. punkt pracy ES, od którego (patrz rozdz. 1) zależą np. 
parametry macierzowe lub parametry układów zastępczych ES, opisujące ich 
działanie w przypadku małych sygnałów. Podobnie działanie ES przy innych ty- 
pach sygnałów (np. impulsowych lub o dużych amplitudach) oraz układów (np. 
generacyjnych) ulega zmianie wraz ze zmianą punktów pracy. 

Wyboru optymalnego punktu pracy dokonujemy poprzez analizę związków po- 
między wymaganymi parametrymi i warunkami eksploatacyjnymi układu a uza- 
leżnionymi od składowych stałych własnościami ES. W każdym jednak przypadku 
punkt pracy musi być położony w dopuszczalnym obszarze pracy, przyjmują- 
cym, przykładowo dla tranzystorów bipolarnych, postać pokazaną na rys. 3-1. 
Ograniczenia tego obszaru, dla ustalonego ES, zależą od temperatury pracy, wa- 
runków zasilania oraz sygnałów sterujących [1], [2], [3]. 

Ograniczenie prądu minimalnego (linia 4) jest powiązane ze wzrostem zniekształ- 
ceń nieliniowych przy zbytnim zbliżaniu się do poziomu prądów zerowych (Jego 
lub Icgo — patrz rozdział 1). 


*) Znane są jednak wzmacniacze, w których źródła zasilające są źródłami przebiegów okresowo 
zmiennych, np. wzmacniacze parametryczne, wzmacniacze magnetyczne itp. 


(A) 
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Rys. 3-1. Dopuszczalny obszar pracy tranzystora bipolarnego (a) oraz jakościowy charakter 


związków niektórych jego własności z punktem pracy (b) 


1 — obszar małych szumów własnych, 2 — obszar zwiększonych zniekształceń nieliniowych, 3 — obszar 


zmniejszonej niezawodności 


Ograniczenie napięcia maksymalnego (linia B) jest powiązane z niebezpieczeń- 
stwem przebicia złącza i to zarówno o charakterze elektrycznym (proces lawino- 
wy), jak też wynikającym z efektów cieplnych [1]. Na podkreślenie zasługuje 
związek pomiędzy napięciem przebicia a warunkami zasilania, którego charakter 
przedstawia rys. 3-2. Widoczna na tym rysunku zależność napięcia przebicia od 
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Rys. 3-2. Jakościowy charakter zależności ograniczenia (B) dopuszczalnego obszaru pracy od 


warunków zasilania tranzystora 


rezystancji Rp wynika z dodatniego sprzężenia zwrotnego, jakie zachodzi tutaj dla 
procesów lawinowych [1], [2]. Można temu sprzężeniu przeciwdziałać poprzez 
włączenie opornika Rz w doprowadzeniu emitera [2], dzięki któremu powstaje 


sprzężenie ujemne. 


Dodatkową ilustracją tej zależności jest rys. 3-3, pokazujący typowy charakter 
zmian napięcia dopuszczalnego w funkcji rezystancji R5. 

W niektórych typach tranzystorów (szczególnie wielkoczęstotliwościowych) może 
ponadto dochodzić do tzw. przebicia bazy, jakie występuje wówczas, gdy na- 
pięcie polaryzujące złącze kolektorowe poszerzy jego warstwę zaporową do 
tego stopnia, że zajmie ona całą grubość bazy. Powstający wówczas zanik obszaru 
aktywnego bazy przerywa normalne działanie tranzystora. 

Ograniczenie linią C może wynikać ze zjawiska lawinowego przegrzewania tranzy- 
stora wskutek lokalnych defektów siatki krystalicznej w obecności silnych pól 
elektrycznych w bazie (tzw. drugie przebicie). Odgrywa ono istotną rolę zazwyczaj 
tylko w przypadku tranzystorów w.cz.** [3]. Podkreślmy także, że cieplny charak- 
ter tego ograniczenia dopuszcza dostatecznie krótkotrwałe (zazwyczaj na okres 
rzędu kilkudziesięciu us) i zależne od rezystancji Rp przekraczanie linii C?. 
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Rys. 3-3. Jakościowy charakter zależności Rę 
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Ograniczenie dopuszczalnej temperatury złącza powoduje ograniczenie mocy wy- 
dzielanej w tranzystorze, a więc istnienie linii granicznej D (hiperbola w stanie sta- 
tycznym tranzystora). Cieplny charakter ograniczenia powoduje zależność poło- 
żenia tej linii z jednej strony od średniej mocy wydzielanej w tranzystorze (którą 
określają składowe stałe napięć oraz stan przewodzenia tranzystora, zależny od 
sygnału sterującego), z drugiej zaś — od warunków chłodzenia (materiał, geo- 
metria i stan powierzchni radiatora chłodzącego oraz obudowy tranzystora). 

Zależność położenia linii odpowiadającej temu ograniczeniu przy sterowaniu 
tranzystora impulsami prostokątnymi pokazano przykładowo na rys. 3-4. Przed- 
stawione na tym rysunku zależności wynikają ze złożonych procesów dynamicz- 
nych. Bliższa analiza powstających w takich warunkach zjawisk prowadzi do 
wniosku [1], że w granicy — przy bardzo krótkich i rzadkich impulsach** — de- 


1) W przypadku tranzystorów m.cz. linia tego ograniczenia przebiega zwykle ponad linią ograni- 
czenia D — patrzlinia C” na rys. 3-1la. 
2) Czas dopuszczalny wzrasta przy dużych rezystancjach Ry (patrz [1], str. 180—-181). 


3) Tzn. impulsach o czasach trwania mniejszych od termicznych stałych czasowych tranzystora. 
Przypomnijmy (patrz np. [1] str. 155—160 lub [5] str. 473—475), że w ustalonym tranzystorze 
stałych takich jest kilka, a ich wartości liczbowe wahają się od kilku us do kilku minut (stała cza- 
sowa korpus-ośrodek). 
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cydującą rolę gra nie powierzchnia radiatora, a pojemność cieplna samego tran- 
zystora (ogólniej ES). 
Należy zauważyć, że przy projektowaniu układów pewną trudność 
może stanowić określenie maksymalnej temperatury otoczenia danego 
ES, ponieważ zależy ona nie tylko od temperatury w pomieszczeniu, 
ale ponadto od rozkładu temperatur wewnątrz urządzenia elektronicz- 
nego. 
Wynika stąd konieczność zachowania ostrożności, utrzymywania pewnych margi- 
nesów bezpieczeństwa, a niekiedy nawet celowość przeprowadzenia odpowiednich 
doświadczeń na modelach. 
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Rys. 3-4. Charakter 
ograniczeń 
temperaturowych przy 
różnych przebiegach 
prądu ic(t) 
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Na przypomnienie zasługuje także związek między intensywnością uszkodzeń 
a mocą wydzielaną w ES (patrz rozdział 1). Jeszcze jedną, konkretną i szczegóło- 
wą, ilustrację tej zależności pokazuje rysunek 3-5 [4]. 

Ograniczenie maksymalnej wartości prądu kolektora (linia E na rys. 3-1) wynika 
zwykle z powstawania zniekształceń nieliniowych i z wyjątkiem wzmacniaczy 
mocy zazwyczaj nie jest krytyczne. 

Podobnie poziom minimalnych napięć (linia F') jest powiązany ze zniekształceniami 
nieliniowymi, powstającymi wskutek istnienia tzw. kolana na charakterystyce ko- 
lektorowej tranzystora. Ograniczenie to także zazwyczaj nie jest krytyczne (ułamki 
wolta) z wyjątkiem tranzystorów pracujących we wzmacniaczach mocy w.cz., 
gdzie poziom tego napięcia wzrasta wskutek poprzecznego prądu w.cz. w bazie [3]. 
W przypadku innych ES dopuszczalny obszar pracy ma podobne ograniczenia 


(z wyjątkiem ograniczenia linią C), chociaż interpretacja fizyczna niektórych z nich 
(np. 4) ulega pewnej zmianie. 

Mając określony dopuszczalny obszar pracy poszukujemy na nim optymalnego 
położenia początkowego punktu pracy ES. W zależności od wymagań stawianych 
danemu układowi, punkt taki lokalizujemy wewnątrz pewnych obszarów (np. ob- 
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Rys. 3-5. Zależność intensywności 
uszkodzeń od mocy wydzielanej 
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szar I na rys. 3-1b) lub też odsuwamy go od obszarów innych (np. obszarów 2 lub 
3 na rys. 3-lb). Analiza optymalnego położenia punktu pracy wymaga jednak 
uwzględniania zmian szeregu innych własności tranzystora (np. częstotliwościo- 
wych) i będzie prowadzona w dalszych rozdziałach. Natomiast w dalszych rozwa- 
żaniach tego rozdziału będziemy zakładać, że położenie punktu pracy jest nam 
znane i uwagę naszą skupimy na jego realizacji, a także na zapewnieniu jego sta- 
łości. 

Omawiając ograniczenia mocowe zakładaliśmy dotychczas, że przy braku lub 
ustalonej wartości sygnału sterującego moc wydzielana w tranzystorze będzie 
stała. Tymczasem zmiany zachodzące w tranzystorze bipolarnym przy zmianach 
temperatury złącza (np. zmiany ł45o) mogą powodować w pewnych przypadkach 
samoistne procesy lawinowego narastania temperatury (tzw. niestabilność cieplną), 
prowadzące nawet do uszkodzenia tranzystora. 

Rozważmy zatem najprostszy przypadek tranzystora zasilanego przez opornik Re 
ze źródła o SEM £c, jak na rys. 3-6. 

Moc wydzielana w tranzystorze («9 © 1) wynosi”? 


Pr m Ic[Ec— Rec] 


1) Przypomnijmy, że /p < Ic i zwykle Uzp < Ucz. 
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Jeżeli w wyniku niewiełkiego wzrostu temperatury prąd kolektora wzrośnie do 
wartości 


łu = 15+AŁK (A > 0) 
wówczas moc wydzielana wyniesie | 
Pr = Pr+APr £ (Ic+ AIC)[Ec— Re(lc+ Al()] 
a stąd 
APr = AlcIEc—2Rclc]|- AIŻ Rc = AłclEc— 2RcICc] 


Rys. 3-6. Prosty przykład obwodu kolektorowego tranzystora 


Wobec AJ. > 0, otrzymamy APq > 0, kiedy 


E. > ŻRcelc, tzn. Re < e (3-1) 
JA 
lub (wobec Uge = Ec— Rcl,), gdy 
Ugc > 2 (3-2) 


Tak więc przy zbyt małych rezystancjach Rę dodatniemu przyrostowi temperatury 
towarzyszy przyrost mocy wydzielanej w tranzystorze, a więc kolejny wzrost tem- 
peratury, co zapoczątkowuje proces narastania temperatury, mógący doprowa- 
dzić do uszkodzenia tranzystora. 


Ap 


Rys. 3-7. Typowy układ pracy tranzystora bipolarnego 


Aby nieco dokładniej zbadać niebezpieczeństwo związane z przedstawionym po- 
wyżej mechanizmem, rozważmy w szerokim przedziale temperatur typowy układ 
pracy tranzystora bipolarnego — pokazany na rys. 3-7. W układzie takim moc 
wydzielana w tranzystorze jest ogólnie złożoną funkcją temperatury i rezystancji 
wszystkich oporników, tzn. 


Pr = p[T, R;, Rą, Rg, Rc, Rz] 


Moc odprowadzana od tranzystora jest proporcjonalna”? do różnicy temperatur 
tranzystora i otaczającego ośrodka, tzn. 


AT. Tz—T, 
PE 
Rr Rr 
gdzie: Rq — rezystancja termiczna pomiędzy złączem i otoczeniem, 


Tg — temperatura złącza, 
T, — temperatury otoczenia. 
W ACE ustala się temperatura tranzystora, przy której są spełnione warunki: 


Pr =P, 


dPr _ dP, 

EEAR:IE 4 - 

dT dT 63) 
Możliwe są tutaj jednak różne przypadki — w szczególności pokazane na rys. 3-8 
[6]. 
Tak więc w warunkach zasilania odpowiadających krzywej C wprawdzie wzrostow 
temperatury towarzyszy przyrost mocy traconej (APqr > 0), to jednak — zgodnie 
z warunkami (3-3) — ustali się temperatura T,,, (punkt P,) niższa od temperatury 
dopuszczalnej T4,,, a więc tranzystor nie ulegnie uszkodzeniu. 


Rę, Kę, Ry,Ro,Rz -const 
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Pr = P(AT) 


Rys. 3-8. Zależności mocy Pr oraz 


P, od temperatury AT 
Uwaga: charakterystyki A-B-C różnią 0 A lust ż dop 

się zestawami wartości Reg, Rc, Ry, 7 
Rz, RP 9 lust "dop 


W warunkach krzywej B stanowi ustalonemu odpowiada punkt P,, w którym 
jednak temperatura jest zbyt duża, co prowadzi do uszkodzenia tranzystora. 
Wreszcie w warunkach krzywej A moc Pr > P, w całym przedziale temperatur 
pokazanych na rysunku, co na pewno prowadzi do uszkodzenia tranzystora. 
Zastosowanie radiatora 2 (lepszego chłodzenia) — linia przerywana na rys. 3-8 — 
radykalnie usuwa to niebezpieczeństwo. 


1) W rzeczywistości Ry nieco maleje (rzędu 15--20%, w dopuszczałnym przedziale pracy tranzy- 
stora) ze wzrostem temperatury. Patrz np. [4], str.'93. 
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Wpływ zmian rezystancji niektórych oporników w układzie z rys. 3-7 ilustrują ty: 
sunki 3-9a oraz b [6]. 
Z rysunku 3-9a widać np., że w takich warunkach Rz, = 14 © jest wartością grani- 


czną, której przekroczenie może grozić uszkodzeniem tranzystora lub wymagać 
powiększenia radiatora. 


T 


Rą=const, K=PIRE) 
Iranzysta!r ia 


onzystar 4 
Ryha const 
=Q 


Rys. 3-9. Zależności mocy Pr 
oraz P, od temperatury przy 


różnych rezystancjach Rg oraz 
Rc [6] 


Mając na uwadze powyżej omówione ograniczenia, punkt pracy ES ustalamy we- 
wnątrz obszaru dopuszczalnego (rys. 3-1). W ogólnym przypadku jego położenie 
może jednak ulegać zmianom, związanym szczególnie z wahaniami temperatury 
otoczenia. Powstaje pytanie, czy te przesunięcia punktu pracy są zawsze nieko- 
rzystne oraz czy mogą one prowadzić do poważnych odstępstw od normalnej 
pracy układu. 

Aby odpowiedzieć chociażby częściowo na pierwsze z pytań, rozważmy wzmac- 
niacz tranzystorowy, którego uproszczony schemat zastępczy w zakresie średnich 
częstotliwości (np. 1 kHz) przedstawia rys. 3-10. 


Z rysunku tego wynika, że 


szk . ŚmTwe 

PET e je (3-4) 
ze A Zm we 

kę, = R, Ry+ Twe 


Pamiętając, że zarówno g,„, jak r„e zależą od składowej stałej prądu emitera (7g) 
oraz temperatury, możemy z równań (3-4) wyznaczyć różniczki zupełne w postaci 


dk = fi(Ra, Sm Twe) Az +-/2(Rg, Sm» rwe)dT 


Rys. 3-10. Uproszczony schemat wzmacniacza > 
tranzystorowego (dla średnich częstotliwości) twe =f (eT. ) gm > (le, T. ) 


i postawić warunek, by dk = 0. Zastępując nieskończenie małe przyrosty dł; oraz 
dT przyrostami małymi AJz i AT otrzymujemy wspólny dla obu wzmocnień wa- 
runek 


R, = PORERZRERZE i. EEEE (3-5) 
Owe NI ŚW ĄT 
Twe Ogm 0gm 
Ol; 2BF OT AP 


z którego wynika, że: 


1) dla ustalonych Alp, A7T istnieje rezystancja źródła R, — zależna od 
rwe — zapewniająca stałość wzmocnienia (w wąskim otoczeniu punktów początko- 
wych). Jest to jednak liczbowo wartość na tyle mała [7], że odpowiada jej zbyt mała 
wartość skutecznego wzmocnienia prądowego; 

2) idealnej stabilizacji prądu emitera (AIy = 0) nie odpowiada stałość 
órz | gm 
OT | OT 
rezystancji Ry zbliżonej do wynikającej ze wzoru (3-5), a więc małej, warunek 
stałości wzmocnienia przybiera postać 


wzmocnienia, bowiem = $(T) £ 0. Można pokazać [7], że dla 


zma (3-6) 


W praktyce odstępstwa od warunków (3-5) czy (3-6) nie dają gwałtownych zmian 
parametrów roboczych, jeżeli tylko zmiany prądu emitera są dostatecznie małe. 
Stabilizacja prądu emitera jest przy tym związana ze stabilizacją innych właści- 
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wości wzmacniacza (np. charakterystyki dynamicznej) i dlatego ten warunek naj- 
częściej uważamy za podstawowe kryterium oceny układów zasilania i stabilizacji 
punktów pracy. 


3.2. _ Proste układy zasilania i stabilizacji punktu pracy ES 


Podstawowym zadaniem obwodów zasilania jest ustalenie odpowiednich wartości 
składowych stałych prądów i napięć na wszystkich elektrodach ES. Wybór ich 
wartości jest uwarunkowany przeznaczeniem danego układu elektronicznego (np. 
wzmacniacza) lub warunkami eksploatacji (np. warunek pracy przy możliwie 
małym poborze energii zasilającej). Ponieważ liczba możliwych wariantów jest 
bardzo duża, ograniczymy się tutaj jedynie do ponownego podkreślenia, że 
wybór punktu pracy musi być zawsze Świadomy, a to dlatego, że wszelkie cechy 
użytkowe ES (np. parametry różniczkowe i związane z nimi parametry robocze) 
są od tego wyboru wyraźnie uzależnione (aż do zaniku danej funkcji układu 
elektronicznego włącznie). 


3.2.1. Układy zasilania tranzystorów bipolarnych 


Podstawowy układ zasilania przedstawia rys. 3-11a. Przekształcając go elementar- 
nie otrzymujemy równoważną postać z rys. 3-11c, dla której możemy napisać 


Eg— Ups = Iz Ry+ Ig Rp (3-7) 
E.— Uce = leRc+ lz Re (3-8) 
skąd, podstawiając z zależności (1-3) oraz (1-6) 
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Rys. 3-11. Podstawowy układ zasilania tranzystorów bipolarnych 
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RĘ+ Rzg(1— 
Ups = E + „JCBo (B+R) | —I — g(l— Go) (3-10) 
A0 Ao 
Podobnie z (3-8) otrzymujemy 
R R 
UcE = (Fe+ ŻE tesa)- (Re+ >] l (3-11) 
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Równania (3-10) oraz (3-11) opisują nieliniowe obwody prądu stałego, gdzie ele- 
ment nieliniowy — tranzystor — ma ponadto własności zależne od temperatury. 
Rozwiązania graficzne tych równań dla różnych temperatur pokazuje rys. 3-12. 

Z rysunku 3-12a, odpowiadającego równaniu (3-10), widać, że uzależnienie cha- 
rakterystyki ię = (ug) od temperatury powoduje duże zmiany prądu kolektora, 


kiedy (Re + GE Jiest małe (punkt pracy z P, przenosi się do P; ze zmianą prądu 
0 


: TEA | ! Rp 
o A,) i znacznie mniejsze dla powiększonych wartości (R. pz 


|- gdy punkt 
Bo 

pracy z P, przenosi się do P5' ze zmianą prądu o A, < A;. Natomiast rys. 3-12b — 
stanowiący rozwiązanie równania (3-11) — pokazuje, że powiększaniu rezystancji 
Rę nie towarzyszy widoczna zmiana przyrostu prądu (Az w porównaniu z A;). 
Z równania (3-9) otrzymujemy 


l 
R; rz Iso) 2 (BZU) ARES (3-12) 


skąd, przyjmując, że maksymalnej temperaturze pracy 7„ odpowiadają Icy; 
lcsom» Pom» EEBm, natomiast minimalnej temperaturze pracy 7„ odpowiednio 
Icm» lcBom» Bom» UEBm, Po podstawieniu do (3-12) i odjęciu równań stronami otrzy- 


mujemy 
R — Alcgo) — AU 
p, = —e(Ale= Ale —AUa_ " 
cm _ *CM ŁA 6 
Bom Bom 
gdzie: Ale = lcm — lcm 


AlcBo = lcBom c= IcBom 


AUpgp = Ugsm— UEBm > 0 
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lub odwrotnie 


Rz+R 1 
AIC = lęm — lcm e ż | R; Alcgo+ AR AUpgp + 
Rz+ Rg+ 
"Bom "Bom 
ła R | 
RE BoA, (3-14) 


Bom RstRzfiow 
gdzie Afg = Bom — Bom. 


+ Lgrelrgolke"Haq) *) | AlęgolRer +Han) | |Alcaglr2*Aaz) 
|. lae "legolRe2"RB2) 717 —— 


Rys. 3-12. Graficzne 
rozwiązanie obwodów 
zasilania tranzystora 
bipolarnego 
i Uwaga: założono, że ao Z 1 

(Bo > 1), ponadto długości odcinków 
| er *Ke lego 


Y 
| » 
| Argo KE EZ kę (AlcBo* R) — ze względów 
. graficznych — przesadnie duże 
m— Ka*Ręlcgo 


Jak widać, wpływ zmian lego oraz Po jest mały, kiedy Ry > R5 (przy dowolnych 
wartościach bezwzględnych), natomiast wpływ zmian AU5z jest mały, kiedy linio- 


we oporniki obwodu wejściowego, tzn. Rpg i Rg, mają dużą rezystancję (R;+ 
Rp 

+ 

Bom 

jącą dzięki temu prąd bazy. 

Mierząc, odczytując z katalogów lub szacując z zależności teoretycznych wartość 

Alcgo, AUrs, Afo możemy dla każdej pary Ry i R obliczyć z zależności (3-14) 


— dużej , decydującą o rezystancji całego obwodu wejściowego i stabilizu- 


przyrost prądu kolektora w zadanym przedziale temperatur. Na ogół wystarczy, 
gdy A/, < (10-+20%) Iem. Ponieważ stałość prądu kolektcra rośnie, kiedy Rz — 
rośnie, dlatego dla uproszczenia procedury projektowania przyjmujemy możliwie 
dużą jej wartość, zakładając jednak sensowne praktycznie straty mocy zasilania 
związane z włączeniem tego opornika. Prowadzi to do stosowanych zależności: 


ż prądach) 
Rz = | (3-15) 
Ec 
db 


po do 0,4) A wzmacniacze napięciowe (układy o małych 


—— wzmacniacze mocy (układy o dużych prą- 
dach). 


Takie wartości rezystancji Ry zazwyczaj zabezpieczają również tranzystor przed 
powstaniem zjawiska niestabilności cieplnej. 

Mając tak ustaloną wartość rezystancji Ry zastanówmy się teraz nad właściwym 
wyborem rezystancji Rp. W tym celu zauważmy, że przy niewielkich na ogół 


[oo do 0,15) 


o 


. ś oz | 
zmianach 80 (najczęściej , = 1-3%hiorc) przyrost prądu kolektora można 
o 


traktować jako superpozycję przyrostu wywołanego przez zmianę prądu generacji 
termicznej 


* Alcgo = (R) AlcBo 


oraz przyrostu związanego ze zmianą potencjału termicznego [przesuwaniem cha- 
rakterystyk ig = f(Uzg)] 


Alc2 = * AUpp = Pa( Rz) AUss 


Łatwo zauważyć, że zmiany funkcji g;(Rg) oraz ga(Rg) zachodzą w sposób po- 
kazany na rys. 3-13a i oczywiście niezależnie od tego, czy rozważamy przypadek 


German 


al, 


O) kde 0 Rgr Rgz kóe 
Rys. 3-13. Wpływ rezystancji Rg na stałość prądu kolektora w tranzystorach bipolarnych: 
germanowych (b) i krzemowych (c) 
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Tablica 3-1 Proste układy zasilania tranzystorów bipolarnych [9] 


Rz+ R5(l — o) 


" Możliwe Możliwe 
Możliwe warianty warianty 
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, sd > 
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E po =ę 
E p. 
Ś = . 
A aj 
-g 
BL 
5 M=RaRg*Ke( Ry "ka * Fe) + Hy Bel 1-09) 
R ł ao Ee R + lego Rz Re+ (R; + RO) (Rz + RZ)|- Rz 
le | ao 2" + Lemo( Rt Ra)— to Usa aa a 8: blsóK FoWóJ6) pF RKA ARA 
| Re+ Ra(l—0o) M Ret Rad) 
a Rp GS 9 R2 ; R5 
[4 Waid, LET —— 
E © R, M 0 R, 
Ret Rg(1 — 0) Rz+ Rpg(l —a0) 
= Rę+ Rp R» Rz+(R; + Re) (Rz + Rz) Re+ Ra 
K Re+ Rg(1—0%0) M Rz+ Rpg(1—20) 
EG — (QQ —Go(Ry + Rz + Rc) — dg 
£ Re+ Rz(l — 0) M Re+ Rz(l — 06) 
- RztaoRc R. [Re+ Rz(1—« / R 
Vę |-=S; ET ao Kc 1l E z( ol jego 
7) M %0 
KGK Rz Rz R; [R. Rc+ Rę(Rz + RO Rz Ra 
V. —S;Rc+5 w : gi żż 
: Hoc PE 9 M * Re+ Rp 
Rg+ Rcdto Rz(R; +R2 + Ro) + Rc(Ra + do Ry) RB 
V, M 1 + Su > a 
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tranzystora krzemowego, czy germanowego. Natomiast zupełnie zasadnicza róż- 
nica wystąpi w rzędzie wielkości przyrostu Ałę;, ponieważ — jak wiemy — war- 
tości liczbowe prądu generacji termicznej I-go w przypadku krzemu są co najmniej 
o 2—3 rzędy wielkości mniejsze aniżeli w przypadku germanu (odpowiednio nA 
i wA). Przy zbliżonych wartościach przyrostu Ałc; w obu przypadkach prowadzi 
to do sytuacji jakościowo pokazanej na rys. 3-13b i c. Widać stąd korzystny — 
stabilizujący — wpływ wzrostu wartości rezystancji Rg w stosowanych dzisiaj pra- 
wie wyłącznie tranzystorach krzemowych. 


Można inaczej powiedzieć, że w przypadku tranzystorów krzemowych 
zadowalającą stałość punktu pracy uzyskujemy w warunkach zbliżo- 
nych do zasilania bazy ze źródła prądowego. 


Jest to sytuacja zgoła przeciwna aniżeli w przypadku spotykanych czasami tran- 
zystorów germanowych, odznaczających się znacznym wpływem prądu /ęBo 
i wymagających zasilania bazy ze źródła o niewielkiej rezystancji. 

Metodę zastosowaną w omówionym przykładzie zasilania można oczywiście za- 
stosować również w przypadku innych wariantów układowych, przyjmując wła- 
Ściwe dla nich związki pomiędzy /ł,, R; ;k, EB itd. [tzn. odpowiedniki równań 
(3-9) — patrz tablica 3-1]. 

Można pokazać [9], że w przypadku każdego prostego układu zasilającego”” 


l. = SzEc+ Sy lego + Sy Urs 
Uce = VeEc+VylcBo + Vu Urs (3-16) 
skąd wynikają współczynniki stabilizacji prądu (S) i napięcia (V) 


S == dlc AŻ Ak V a OUcE PZ AUce 
*. 0Ec Ak | 8Ec AE 
CJE Ak QUcE AUcp 

RR Ri V, = R 3-17 

ś OlcBo AlcBo k dlcBo AlcBo ( ) 
S. mz _ dłe = _Ałc_ V, al _OUce R AUczE 
A DUB e AU5B ej OUsB k AUpB 

zestawione w tablicy 3-1. p 


Oczywiście, dużą stałość punktu pracy tranzystora uzyskamy ogólnie w układzie 
zasilania, którego oporniki mają rezystancje odpowiadające małym wartościom 
współczynników stabilizacji. Jeżeli jednak napiszemy przybliżone wyrażenie na 
przyrosty prądu i napięcia 


AK R SE AEt+ Sy AlcBo+ Sv AUpp 


AUcr = VzAEc+ V, A łcBo + Vy AUpB (3-18) 


tv Równania (3-16) wynikają z równań Kirchhoffa dla składowych stałych napięć i prądów. 
Współczynnik S oraz V są tu oczywiście w każdym przypadku pewnymi funkcjami rezystancji 
obwodów zasilania. 
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to łatwo zauważymy, że znaczenie poszczególnych współczynników (przy określo- 
nej zmianie temperatury) będzie silnie zależne od typu tranzystora. W szczególności 
tranzystory krzemowe o znikomych wartościach prądu 7/cgo (rzędu nA dla średnich 
temperatur pracy) dopuszczają stosunkowo duże wartości S$; oraz V;. Oznacza to 
w szczególności (patrz tablica 3-1), że rezystancje oporników R;, Ra mogą — a na- 
wet powinny — być w takim przypadku wielokrotnie większe aniżeli w analogicz- 
nych układach z tranzystorami germanowymi. Wynika stąd dalej możliwość uzy- 
skania większej rezystancji wejściowej wzmacniacza i korzystniejszego rozpływu 
sygnału sterującego (zmiennego) pomiędzy tranzystor i elementy zasilające. 

Na szczególne podkreślenie zasługuje stabiłizująca rola opornika Rp, a także opor- 
nika Re w układach II według tablicy 3-1. 

Rozważając działanie układu jak na rys. 3-14a zauważymy, że jeżeli wartości Ip 
odpowiada określona wartość Ugg, wówczas powiększonej (z dowolnych wzglę- 
dów) wartości prądu emitera 7;+ Aly odpowiadałaby — wskutek zmiany spadku 
napięcia na rezystancji Rg — zmieniona wartość napięcia Uzg, wynosząca 


UEB = (Eg — Iz Rz) — Ag Rp = Upa — Alp Rp 


która — jako mniejsza od Uzz — przeciwdziała wystąpieniu pierwotnego przy- 
rostu. 


Rys. 3-14. Układy ilustrujące stabilizacyjne 
działanie rezystancji Re oraz Re 


Podobnie, rozważając układ z rys. 3-14b, zauważymy, że wzrostowi prądu 7ę będzie 
towarzyszyć zmniejszenie napięcia U;pc (wskutek wzrostu spadku napięcia na Re) 
i w konsekwencji zmniejszenie proporcjonalnego do Uzc napięcia Uzg, co odpo- 
wiada powstaniu mechanizmu przeciwdziałającego pierwotnej zmianie (ujemne 
sprzężenie zwrotne dla przyrostów). 

Podkreślmy wreszcie, że występujące w równaniach (3-16) oraz (3-18) współczyn- 
niki stabilizacji S, V są zależne także od «9(7), a więc i od Bo(T). Fakt ten możemy 
uwzględnić bądź stosując metodę zastosowaną przy analizie układu z rys. 3-11, 
bądź wprowadzając dodatkowe współczynniki stabilizacji Sz i Vz [10]. 
Jakkolwiek najczęściej «, oraz fy rosną nieco z temperaturą, to jednak występują 
tutaj znaczne różnice pomiędzy różnymi typami tranzystorów i badanie tego 
wpływu powinno mieć charakter indywidualny, oparty na doświadczalnych lub 
katalogowych danych ustalonego typu tranzystora. 
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3.2.2. Układy zasilania tranzystorów unipolarnych 


Przystępując do omawiania zasilania tranzystorów unipolarnych z izolowaną 
bramką MOS-FET podkreślmy, że ze względu na polaryzację mamy tutaj do czy- 
nienia z czterema istotnie różnymi realizacjami technologicznymi, zestawionymi na 
rys. 3-15. Widać z tego rysunku, że dla normalnej pracy tranzystorów unipolar- 


Tionzystor upipolarny (MOS) z kanałem n własnym (kanat zubożany) 
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Iranzystar jw. 2 kanałem n indukowanym (kanat wzbogacany) 


CY 


i 
; 5 BZ 


| ł 
Ja Jęz Wzóogacanie |/ Zubożonie 


> 
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Rys. 3-15. Podstawowe J -- pz 


typy technologiczne "BZ Ó 
tranzystorów unipolarnych | 
z izolowaną bramką (MOS) 


Franzysia jw. 2 kanałem iraukowanym (konat wzbogacany) 


nych trzeba realizować zupełnie różne punkty pracy. Równocześnie trzeba pa- 
miętać, że prądy bramki w tranzystorze tego typu są niezwykle małe i praktycz- 
nie całkowicie pomijalne w obwodach zasilania, nawet przy rezystancjach źródła 
rzędu wielu megaomów. | 
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Tytułem przykładu rozważmy układ zasilania przedstawiony na rys. 3-16. 
Możemy tutaj (patrz rys. 3-16b) napisać dla obwodów wejściowego i wyjścio- 
wego równania (7/5 x 0, Ip £ 12) 

UBz = Eg— IgpRp— Rz087 = Eg— Rzlp 

Upz = Ep—Ip(Rz+ Rp) (3-19) 
d 


I 


[| = 2 
j 
| | 
| 
| 
| 


Rys. 3-16. Przykład zasilania 

>. > tranzystora MOS z kanałem 
- Aha - M2 , 

Rą= YA 7) Zr, £p n własnym (zubożanym) 


Graficzne rozwiązanie tych nieliniowych równań [Ugz = /1(15), Upz = f2(10)] 
pokazano na rys. 3-17. 

Z rysunku widać, że punkt P, na charakterystykach /p = g(Ugz) możemy osiąg- 
nąć wielorako, np. stosując (Eg, Rz4) lub (Eg, Rzą > Rz). Porównując przy- 
rosty prądu A, i A; wywołane zmianą temperatury stwierdzimy, że stabilizacja 
prądu drenu jest tym lepsza, im rezystancja Rz większa. Należy podkreślić, że 
współczynniki temperaturowe tranzystorów MOS mogą być zarówno dodatnie, 
jak i ujemne [11], a nawet przy pewnych wartościach prądów równe zeru (patrz 
punkt P, na rys. 3-16a). 

Widać również, że ustalając wartość Upz (rys. 3-17) doborem wartości Ep, Rp, 
Rz musimy baczną uwagę zwracać na zjawisko przebicia tranzystora. Powiększa- 
nie wartości rezystancji opornika Rp w omawianym układzie zasilania — jak wi- 
dać — nie poprawia wyraźnie stałości prądu. 


d 


mAĄ ip 


Rys. 3-17. Graficzne rozwiązanie obwodów zasilania tranzystora MOS z kanałem własnym 
typu n 


Przy operowaniu tranzystorami unipolarnymi szczególną uwagę trzeba zwrócić 
na duże prawdopodobieństwa uszkodzenia tranzystora w wyniku przebicia war- 
stwy izolacyjnej (SIO) między bramką i kanałem przez przypadkowe napięcia 
powstałe np. w wyniku zjawiska elektryzacji ciała ludzkiego (pojemność — 150 pF 
naładowana do napięcia kilku kV). 

Podkreślmy również, że tranzystory omawianego typu mają czasami czwartą 
elektrodę — podłoże, której potencjał może być dodatkowo wykorzystany do 
ustalenia i regulacji punktu pracy [11], dzięki przesuwaniu charakterystyk poka- 
zanemu na rys. 3-18. 

Oczywiście, układ pokazany na rys. 3-16 nie jest jedynym zapewniającym prawidło- 
wy wybór pracy tranzystora MOS z własnym (zubożanym) kanałem. Inne możliwe 
układy pokazano na rys. 3-19. 


Rys. 3-18. Wpływ potencjału podłoża na 
charakterystyki tranzystora MOS 


I. Praca ze wzbogacaniem (Ugz>0) 


Rys. 3-19. Różne warianty zasilania tranzystora unipolarnego MOS z kanałem własnym 
typu n 
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Zauważmy, że w układzie z rys. 3-19d polaryzacja bramki wynika ze stosunku 
rezystancji (upływności) pomiędzy bramką-źródłem oraz bramką-drenem, które 
nie są wartościami stałymi w temperaturze i czasie. Stąd układ taki jest mało sta- 
bilny i stosowany jedynie w przypadku uzyskiwania granicznie dużych rezystancji 
wejściowych. 

Zauważmy również, że mechanizm stabilizacji dzięki Rz (układy f i g) oraz dzięki 
Rp (układ c) są identyczne z omówionymi powyżej działaniami oporników Rp 
i Rcę w układach z tranzystorami bipolarnymi. 

Podkreślmy na koniec, że w tranzystorach omawianego typu wartość konduktan- 
cji g„ rośnie w miarę wzrostu prądu drenu (a więc mocy traconej w ES), co powo- 
duje, że często punkt pracy ustalamy w pobliżu ograniczenia mocowego tranzy- 
stora. 

Omawianie zasilania unipolarnych tranzystorów złączowych JFET rozpoczniemy 
od przypomnienia, że właściwe działanie wzmacniające występuje tutaj przy zapo- 


Rys. 3-20. Zasilanie unipolarnych tranzystorów 
złączowych J-FET 


rowej polaryzacji złącza bramkowego. Oznacza to, że składowe stałe napięć między 
elektrodami takich tranzystorów muszą mieć polaryzacje zaznaczone na rys. 3-20a. 
W takim stanie pracy prąd bramki 75 jest znikomo mały i w rezultacie spadek 
napięcia z nim związany (Rp 15) praktycznie zawsze może być pominięty. Naj- 
częściej stosowane obwody zasilania takich tranzystorów są pokazane na rys. 
3-20b i c. Rozwiązanie przedstawione na rys. 3-20b może być przy tym trakto- 
wane jako szczególny przypadek układu z rys. 3-20c, gdy wartość Eg wynosi 
zero. Równania Kirchhoffa opisujące układ z rys. 3-20c przy założeniach Iz > Ig, 
Iz £ lp, IgRg — pomijalne, mają postać 


Ugz(Ip1, T) £ Eg— Iz Rz 
Upz(Ip1, T) £ Ep—Iz(Rp+ Rz) 


i prowadzą do rozwiązań graficznych pokazanych na rys. 3-20d dla obwodu 
bramkowego i rys. 3-20e dla obwodu drenowego. Szczególnie istotny jest ko- 
rzystny — stabilizujący — wpływ zasilania bramki z zastosowaniem dzielnika 
(Ez ź 0), wynikający z pierwszego z tych rysunków (przejście z P, do P,' zamiast 
do PG, odpowiadającego większej wartości AJ,). Stąd też przy znacznej wrażli- 
wości tranzystorów unipolarnych na zmiany temperatury najczęściej stosujemy 
zasilanie pokazane na rys. 3-20c, ograniczając zastosowanie układu z rys. 3-20b 
do układów o niskich wymaganiach co do małej wrażliwości na wahania tempera- 


tury. 


(3-20) 


3.2.3. Układy zasilania lamp elektronowych 


Ze względu na wysoką temperaturę katody lampy odznaczają się znikomą wrażli- 
wością na temperaturę otoczenia. Natomiast ich parametry użytkowe (np. róż- 
niczkowe) stają się zależne od dodatkowego czynnika — napięcia żarzenia. Wpływ 
ten ilustruje rys. 3-21, pokazujący przykładowo zależność nachylenia S, od napię- 
cia żarzenia [12]. 

Typowy układ zasilania anody i siatki sterującej przedstawiono na rys. 3-227. 
W układzie tym obowiązują związki 


Uka = Ex—I4R4— Ik BR 

Uk, = — I4Rk—1I5Rs 
Zazwyczaj Iy m Ik, wtedy 

Uka © E4— (RY + Rp)IĄ (3-22) 


natomiast drugie z równań (3-21) można zapisać w postaci 


(3-21) 


i : 
i 


1 R; Rz 
TER Uks = a R. Is=©g (z REA (3-23) 


Rozwiązanie graficzne tych nieliniowych równań pokazano na rys. 3-23. 


1) Zasilanie lamp wielosiatkowych — patrz np. [10]. 
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Z rysunków tych widać, że stałość punktu pracy (np. przy zmianach U;,,.) popra- 
wia się przy zastosowaniu dużych rezystancji Ry, co w konsekwencji prowadzi 
czasami do stosowania układu pokazanego na rys. 3-22b. 


U; Rys. 3-24. Zależność nachylenia 
charakterystyki lampy od U;,,, [12] 


Rys. 3-22. Typowe układy zasilania 
lamp elektronowych 


Widać także, że stosowanie zbyt dużych wartości rezystancji siatki Rs (zazwyczaj 
przekraczających kilka MO) jest niedopuszczalne — bowiem ustala się wtedy 
punkt pracy silnie zależny od prądów siatki, które — jak wiadomo — ulegają 
znacznym wahaniom w czasie (wartość Uys zbliżona do UG, odpowiadającego 


1; = 0). W praktyce ustalamy Ry w granicach (1 -- 10) A przy czym górnym 


wartościom odpowiada największa stałość punktu pracy, związana ze stosowaniem 
układu z rys. 3-22b. 

Trzeba tu jednak pamiętać o tym, że napięcie przebicia katoda-grzejnik (Uk;arz) 
ma wartość skończoną (rzędu kilkudziesięciu V). 

Zauważmy jeszcze, że omówione powyżej obwody zasilania nie wskazują bezpo- 
średnio zacisków wejściowych i wyjściowych dla sygnałów sterujących (zmien- 


nych). Przykładowo na rys. 3-24 pokazano sposób zasilania układów WS. Należy 
podkreślić, że w takich układach wybór np. wartości Rg może być dodatkowo uwa- 
runkowany rozpływem prądu sterującego, tłumieniem obwodów rezonansowych 
dołączonych do wejścia wzmacniacza itp. Oczywiście istnienie —— bardzo istotnych 
dla pracy wzmacniacza — kondensatorów blokujących C, nie wpływa na składowe 
stałe (tzn. punkty pracy ES”). 


N, 
My= Akt 


M 
8 =Rk2? Kii 


Rys. 3-220 
Rys.J-22b 


UG d | 
ZPL i 
is =Pldxsj | oso jyone Al 


Rys. 3-23. Graficzne rozwiązanie równań obwodów zasilania lampy 


Q b 


Rys. 3-24. Przykład zasilania 
ES pracujących w układzie WS 


Układy zasilania i stabilizacji — szczególnie tranzystorów bipolarnych — mogą 
wprowadzać znaczne obciążenie na wejście wzmacniacza, obniżające wzmocnienie 
prądowe i zmniejszające rezystancję wejściową. Wadę tę usuwamy poprzez stoso- 
wanie innych rodzajów stabilizacji (patrz p. 3.3) lub stosując odpowiednie sprzę- 
żenie zwrotne (patrz rozdz. 4). Szczególną formą tej ostatniej metody jest układ 
pokazany na rys. 3-25 (czasami nazywany układem Z neutralizacją rezystancji 
bazowej). 

Zasada działania sprowadza się do uzyskania — dzięki opornikowi Rę — sygnału 
o fazie i amplitudzie prawie równej sygnałowi wejściowemu, który poprzez końden- 
sator € doprowadzamy do punktu 8. Obciążające działanie obwodu zasilania 


'| Pod warunkiem, że ich upływność jest pomijalna Odstępstwem od takiego stanu mogą być 
kondensatory elektrolityczne o stosunkowo dużej i zmiennej z temperaturą upływności. 


8 Wzmacniacze i generatory 
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sprowadza się tutaj do przepływu prądu / przez opornik Ra, wywoływanego przez 
sygnał sterujący. Jeżeli amplituda i faza sygnałów wejściowego i doprowadzonego 
(poprzez C) do punktu B są zbliżone, to prąd ten staje się znikomo mały, co świad- 
czy o małym obciążeniu wejścia obwodami zasilania i dużej rezystancji wejścio- 
wej (dla składowych zmiennych). 


Rys. 3-25. Przykład zasilania zapewniającego 
dużą rezystancję wejściową 


3.3. _ Inne układy zasilania i stabilizacji punktu pracy ES 


3.3.1. Układy zasilające z kompensacją cieplną 


Omówione dotychczas układy zasilania pozwalały w sensowny sposób zrealizo- 
wać umiarkowaną stałość punktu pracy (rzędu kilku — kilkunastu 5), w ograni- 
czonym przedziale (rzędu 20-:40”C) średnich temperatur i w stosunku do ES 
o względnie małych (rzędu mW) mocach wydzielanych. Można bowiem pokazać, 
że za poprawę stałości punktu pracy płacimy zwiększeniem poboru mocy ze źródła 
zasilającego. Tytułem przykładu na rys. 3-26 pokazano zależność pomiędzy war- 


Rys. 3-26. Zależność mocy pobieranej 
ze źródła od wartości współczynnika Sy 
[14] 


0, PrR — moc tracona w opornikach wzmacniacza 


EG w” 4 56709 


tością współczynnika stabilizacji prądu (S;) a mocą pobraną ze źródła zasilającego 
dla układu zasilania tranzystora bipolarnego pokazanego na rys. 3-11 [14]. Wyma- 
ganą wartość S;, (rzędu kilku) musielibyśmy okupić dużymi stratami mocy, szcze- 
gólnie w przypadku wzmacniacza o dużej mocy wydzielanej w tranzystorze (Pc), 
a więc wzmacniacza mocy. 


Występującemu w tranzystorach bipolarnych przy wzroście temperatury wzrosto- 
wi prądu kolektora możemy przeciwdziałać obniżając odpowiednio napięcie Ugz. 
Istotne spostrzeżenie polega przy tym na tym, że charakter zmien- 
ności tego napięcia w funkcji temperatury jest zbieżny ze zmiennością 
napięcia, jakie możemy otrzymać z dzielnika napięć, utworzonego 
z przewodzącej diody Dp oraz opornika R— pokazanego na rys. 3-27a. 
Dzielnik taki opisuje równanie 
U,(T,1)=E-75R (3-24) 
którego graficzne rozwiązywanie przebiega zgodnie z rys. 3-27b. W rezultacie 
zmian zachodzących w funkcji temperatury w przewodzącym złączu otrzymuje- 


Rys. 3-27. Dzielniki napięcia z diodą przewodzącą lub tranzystorem w połączeniu diodowym 
wytwarzające napięcia malejące przy wzroście temperatury 


8* 
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my napięcie Up malejące przy jej wzroście. Wniosek taki można także łatwo 
potwierdzić analitycznie”. Napięcie odpowiednio malejące ze wzrostem tem- 
peratury można otrzymać także stosując zamiast diody przewodzącej tranzystor 
w połączeniu diodowym przy bazie połączonej z kolektorem jak na rys. 3-27c. 
W przypadku takim zmiany napięcia wyjściowego Ur są kształtowane głównie 
własnościami złącza emiterowego, ale także w pewnym stopniu poprzez oddziały- 
wanie złącza kolektorowego, polaryzowanego spadkiem napięcia Ucg. na re- 
zystancji bazy rg.. Ten mechanizm wzajemnego współdziałania obu złączy ilustruje 
schemat zastępczy (rys. 3-27c) Ebersa-Molla, przy czym 


ly = Js (esp SĘ 1) (3-25) 
I, = lęg (em; ce — . (3-26) 


kT ; 
Pr = "EK potencjał termiczny 


Zależność ,,grubości” złącza kolektorowego (szerokości bariery) od napięcia Ucp. 
(efekt Early'ego) pozwala przy tym oddziaływać na przebieg zmienności Ur 
w funkcji temperatury poprzez zmienianie spadku napięcia w obwodzie bazy 
dzięki wprowadzeniu dodatkowej rezystancji R, (rys. 3-27d). Można tę modyfika- 
cję w przybliżeniu zinterpretować jako oddziaływanie na współczynniki ay i ar — 
co przy najprostszej interpretacji schematowej prowadzi do układu zastępczego 
z rys. 3-27d, gdzie «7 = g(R3,). 3 

Wreszcie możliwe jest oddziaływanie na temperaturową zmienność napięcia U(T) 
poprzez modyfikację pokazaną na rys. 3-27e, a polegającą na włączeniu szeregowo 
z „diodą” odpowiednio dobranego opornika Rg. 

Zwróćmy w tym miejscu uwagę na to, że wszystkie występujące w omawianych 
dzielnikach rezystancje są stosunkowo niewielkie (setki omów — kiloomy). Ta 
okoliczność oraz wzgłędna łatwość tworzenia tranzystorów w technice meno- 
litycznych układów scalonych przyczynia się do powszechnego stosowania tej 


techniki stabilizacji np. we wzmacniaczach operacyjnych (w połączeniu ze stabi- 


lizacją poprzez źródła prądowe — patrz dalej). 

Zauważmy jeszcze, że w przypadku układu scalonego mamy zapewnioną małą 
różnicę temperatur tranzystora zasilanego i kompensacyjnego, co zapewnia 
właściwe działanie takich układów. 


E 
1) Zazwyczaj mamy, że E> U,,a zatem fp x „> 
Przyjmując dla przewodzącej diody (Up 3% or) aproksymacje 
U 
Ip  Is(T): xp: IST) % Is(T)expIbLT—T.)] = Is(T.)exp PAT 
FT 


łatwo otrzymać 


U»(T) |-- ć |7 a 6 r) 
Z n—-- — — To 
s q _ RIs(T.) q 


Wykorzystanie tego rodzaju dzielników dostarczających napięcia malejącego 
ze wzrostem temperatury jest możliwe w wielu wariantach układowych, z których 
kilka przedstawia rys. 3-28. 


Rys. 3-28. Przykłady diodowej 
stabilizacji punktu pracy 
tranzystora T 


W przypadku układu z rys. 3-28a uzależnione od temperatury napięcie Up(T) 
jest podawane na złącze emiterowe tranzystora poprzez opornik Rp (najczęściej 
o rezystancji kilka -— kilkadziesiąt kQ). Wotec małych wartości prądu bazy 
(Ip Rp < Up) zmienność napięcia na złączu emiterowym jest prawie identyczna 
ze zmiennością napięcia na diodzie, co w konsekwencji zapewnia dobrą stałość 
punktu pracy tranzystora. Opornik R5 jest w tym układzie niezbędny dla uzyskania 
odpowiedniej wartości rezystancji wejściowej wzmacniacza na zaciskach /-—27. 
Równocześnie zmienność napięcia U„(T) jest praktycznie taka sama jak w dziel- 
niku nie obciążonym, ponieważ praktycznie zawsze zachodzi nierówność 7, > 
> Ig. 

Układ pokazany na rys. 3-28b działa identycznie, z tym zastrzeżeniem, że zmien- 
ność U(T) jest tutaj nieco inna i kształtowana doborem rezystancji R,. Rysunek 
3-28c przedstawia przykład diodowej stabilizacji punktu pracy tranzystora pra- 
cującego w innym układzie (WB). 

Wreszcie na rys. 3-28d pokazano przykładowo zastosowanie tej metody stabiliza- 
cji punktu pracy we wzmacniaczu z transformatorem. Do stabilizacji punktu 


") Przy Rg = 0 zachodziłaby stabilizacja punktu pracy, ale rezystancja wejściowa byłaby zni- 
komo mala (rzędu pojedynczych omów) i równa praktycznie rezystancji przewodzącej diody D,. 
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pracy tranzystora bipolarnego mogą być ponadto zastosowane odpowiednie 
termistory, a niekiedy także diody spolaryzowane zdporowo. 

Łatwo zauważyć, że gdybyśmy np. w układach pokazanych na rys. 3-29 zastoso- 
wali termistory o rezystancji odpowiednio malejącej ze wzrostem temperatury, 
wówczas otrzymalibyśmy zmniejszanie napięcia Upg, potrzebne dla utrzymania 
stałej wartości prądu kolektora. W praktyce ukształtowanie potrzebnej zmienności 
rezystancji termistora wymaga rozbudowy tego elementu kompensacji do postaci 
dwójnika o dodatkowych szeregowych oraz równoległych —- indywidualnie dobie- 
ranych — opornikach. Ten właśnie indywidualny charakter tej stabilizacji obok 
wysokiej ceny termistorów (i trudności w ich realizacji w formie układu scalone- 
go) powoduje malejące zastosowanie takich rozwiązań”. 


Rys. 3-29. Przykłady prostych układów 
z termistorową stabilizacją punktu pracy 


Zasadę stabilizacji przy użyciu diody zaporowej przedstawia rys. 3-30a. Sprowa- 
dza się ona w gruncie rzeczy do realizacji źródła prądu o odpowiedniej i rosnącej 
przy wzroście temperatury wydajności. Taki wzrastający w funkcji temperatury 
prąd pociąga za sobą wzrost spadku napięcia na oporniku Rpg, a to wywołuje 
obniżanie napięcia Upg, potrzebne do stabilizowania wartości prądu kolektora. 
Gdybyśmy doświadczalnie wyznaczali wartości prądu 79 potrzebne dla utrzymania 
określonej — stałej — wartości prądu, wówczas otrzymalibyśmy wyniki jakościo- 
wo zilustrowane na rys. 3-30b. 
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Rys. 3-30. Stabilizacja punktu pracy przy użyciu diody spolaryzowanej zaporowo 


1) Bardziej szczegółowo patrz np. pierwsze wydanie tej książki, str. 96--98. 


Jeżeli teraz zauważymy, że dobrym modelem diody spolaryzowanej zaporowo 
w dość dużym zakresie napięć jest źródło prądu /,(T) — rys. 3-30c — o wydaj- 
ności rosnącej wraz z temperaturą, to widoczna stanie się przydatność takiej 
diody w omawianym mechanizmie stabilizacji punktu pracy. Spotykane wartości 
prądu 7, płynącego przez taką diodę (co najwyżej kilka — kilkanaście wA) wska- 
zują, że jest to możliwe tylko przy dostatecznie dużych wartościach rezystancji Rg 
(ułamki MQ — kilka MO). Bliższa analiza pokazuje, że charakter zmian prądu 
diody spolaryzowanej zaporowo jest dobrze dostosowany do stabilizacji punktu 
pracy tranzystorów, w których decydujące znaczenie odgrywają prądy generacji 
termicznej Icgo. Są to — jak wiemy — wyłącznie tranzystory germanowe, stoso- 
wane obecnie coraz rzadziej. Stąd też tego rodzaju układy stabilizacji — najczęściej 
o postaci pokazanej na rys. 3-30d — są stosowane jedynie w rzadkich przypad- 
kach”. 

Nietrudno zauważyć, że przedstawione tutaj mechanizmy stabilizacji mogą być 
w zasadzie odpowiednio zaadoptowane do stabilizacji punktu pracy tranzystorów 
unipolarnych. Trzeba przy tym zauważyć, że tutaj często zachodzi konieczność 
realizacji przeciwnych aniżeli Uyg zmian napięcia bramka-źródło (patrz rys. 1-8, 
rys. 3-17 oraz rys. 3-20), co znacznie utrudnia praktyczną realizację tego rodzaju 
obwodów stabilizujących i powoduje, że — jak dotąd — nie znajdują one szer- 
szego zastosowania. 


3.4. Zasilanie i stabilizacja punktu pracy zespołu 
tranzystorów bezpośrednio połączonych 


Jak wiemy, podstawowym miernikiem stabilności punktu pracy tranzystora jest 
stałość składowej stałej prądu emitera (kolektora) w określonym przedziale tem- 
peratur. Wynika stąd natychmiast, że naturalnym sposobem stabilizacji punktu 
pracy jest zasilanie tranzystora ze źródła prądu stałego. Najprostsza realizacja 
takiej metody poprzez zastosowanie źródła dostatecznie wysokiego napięcia sta- 
łego i zasilanie tranzystora przez opornik o bardzo dużej rezystancji jest nie do 
przyjęcia z powodu znikomej sprawności energetycznej, a także kosztów wyko- 
nania takiego znacznie obciążonego energetycznie opornika. Istnieje natomiast 
możliwość zrealizowania takiego źródła poprzez wykorzystanie nieliniowych wła- 
sności tranzystorów. Wynikają one zwłaszcza z tego, że jak wiemy, w znacznym 
przedziale wartości napięcia Ucg prąd kolektora zachowuje prawie stałą wartość, 
a zatem tranzystor zachowuje się jak źródło prądu stałego o niewielkiej konduk- 
tancji wyjściowej. Konduktancję tę można przy tym dodatkowo zmniejszyć przez 
włączenie opornika emiterowego stabilizującego prąd dzięki mechanizmowi ujem- 
nego sprzężenia zwrotnego (patrz rozdział 4). Otwarty pozostaje jednak wówczas 
jeszcze problem uniezależnienia wydajności takiego źródła prądowego od tem- 


1) Nieco dokładniejszą analizę działania takich układów podano w pierwszym wydaniu tej 
książki. 
2) Tzn. połączonych dla składowych stałych. 
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peratury. Stosowanym powszechnie rozwiązaniem jest wykorzystanie do tego 
celu omówionego poprzednio mechanizmu stabilizacji diodowej — najczęściej 
w postaci układów pokazanych na rys. 3-31. W każdym z nich najczęściej jest 


spełniona nierówność 
Iz Ip 


W takich warunkach możemy dla układu z rys. 3-31a w przybliżeniu” napisać 
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Rys. 3-31. Podstawowe realizacje źródeł 


,. prądu stałego 


(3-29) 


Przy napięciu zasilającym E wynoszącym co najmniej kilka — kilkanaście woltów 


możemy dalej przyjąć, że 


E— Use _ 


E 


lp = R, 


co ostatecznie daje 


(3-30) 


(3-31) 


1; Pomijamy tutaj wpływ złącza kolektorowego (napięciares ztkowego Ucs') nieco modyfikują- 
cego współczynnik temperaturowy prądów Ip, lo. 


Pokazaliśmy w ten sposób, że natężenie prądu kolektora Io może być ustalane 
przez zmianę rezystancji R,, a 2: iż nie zależy ono od temperatury, gdy 


TD i 7 były wykonane z Pa półprzewodnika i miały jednakowe tem- 
peratury, co jest szczególnie łatwe do zapewnienia w przypadku monolitycznych 
układów scalonych. Istotnymi wadami takiego prostego układu jest koniecz- 
ność realizacji dużych rezystancji R; w przypadku gdy prąd 7/9 ma być rzędu 
mikroamperów, a ponadto stosunkowo znaczna konduktancja wyjściowa £;, 
pociągająca pewne uzależnienie prądu wyjściowego od napięcia U4_p. 

W układzie z rys. 3-31b możemy podobnie napisać” 


UEB1 
lp £ lsgpe 77 , tzn. Ugy £ Prln>— i; (3-32) 
SD 
UEB2 I5 
lh £ N Isre Sz . tzn. UEB2 = prln —— (3-33) 
lsr 


Ponadto mamy 
Upa 5 UrB1 FIp Ra (3-34) 
co podstawione do (3-33) i po uwzględnieniu (3-32) daje 


I 
qrln >— = qrln ELA +IpR, (3-34') 
lsr lsp 
lub inaczej 
In (> | ze — lpRz | (3-35) 
Ip Isr PT | 


: i + ć 
Jeżeli Upp, < E, wówczas 7p % gi w rezultacie 
1 


(Ee 4) sg (3-35') 


Otrzymanie danej wartości Io jest możliwe w tym przypadku przy mniejszej 
sumie rezystancji (R, +Rz) [28], natomiast powstaje zależność tego Padu od 
temperatury (poprzez potencjał termiczny r), a konduktancja wyjściowa gi za- 
chowuje prawie niezmienioną i dość znaczną wartość, 

Dalszym stopniem swobody, umożliwiającym regulację wydajności źródła prądu 
1%, jest opornik emiterowy Rą, wprowadzony w układzie z rys. 3-31c. 

Przy założeniach jak poprzednio mamy teraz? 


A 
Ugsi © Prln>— I (3-36) 
SD 


Na ogół Ip $> 7sp, tzn. Usg: ? r OrAZ lg > Izr, tZn. Uggz X pr—Co założono w poda- 
nych zależnościach. Przyjęto także pri = Pra = Pr. 
2) Zakładamy, że temperatura wszystkich elementów jest jednakowa, tzn. Pr; = Pra. 
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LE 
UEB2 £ Qrln > (3-37) 
ST 
Ues1 FIp Rz = UsBa + lo Ra (3-38) 
a zatem 
Ip 2 
Ugny — Ugs2 = lo R3— PR = Grl|lnz——lnz— (3-39) 
IDs Isr 
Stąd 
FT Isr że. 
LK = ln|-—' -—|+7R 3-40 
a= ra Te *lefa GR 


; E 
lub, kiedy E > Upp, +IpR2 1 Ip R R 


1 


n_ PT Isr , E i 1 R, ANY 
hz ELm(ż Ry -|+ER (3-40) 
Tak więc utrzymuje się i tutaj zależność 7, od gr (temperatury), ale mamy do- 
godną możliwość ustalenia wydajności tego źródła poprzez zmianę stosunków 
a oraz m przy czym rezystancje te nawet przy prądach rzędu mikroampe- 
rów mogą nie wykraczać poza przedział kilku — kilkunastu kQ, co jest istotne 
przy ich realizacji w formie układów scalonych [28]. Wprowadzenie opornika R; 
zmniejsza ponadto w znacznym stopniu konduktancję wyjściową” (g; < gre) 
ze względu na powstające prądowe ujemne sprzężenie zwrotne (patrz rozdział 4). 
Z rys. 3-31 widać, że zrealizowanie źródła prądu stałego wymaga zastosowania 
praktycznie dwu tranzystorów (co najmniej diody i tranzystora) i od jednego do 
trzech oporników. Taki znaczny nakład elementów powoduje nieopłacalność sta- 
bilizacji prądu kolektora pojedynczego tranzystora poprzez zasilanie go ze źródła 
prądu, nawet w przypadku monolitycznych układów scalonych. Jest to natomiast 
metoda atrakcyjna w przypadku stabilizacji prądów w symetrycznych zespołach 
tranzystorów, często stosowanych w układach scalonych. 

Ogólne koncepcje takich układów przedstawia rys. 3-32. W przypadku pokazanym 
na rys. 3-32a źródło prądowe wymusza wartość sumy prądów płynących przez 
tranzystory 77 i T2. Jeżeli tranzystory te oraz ich temperatury są prawie identycz- 
ne, a warunki takie są dobrze spełniane w monolitycznych układach scalonych*, 
wówczas prąd źródła ło dzieli się w węźle W równomiernie w całym przedziale 
temperatur, zapewniając w ten sposób kontrolę prądu kolektorowego tranzysto- 
rów. W szczególności, kiedy w określonym zakresie temperatur 7 zachodzi waru- 


1 Można pokazać, że zachodzi zależność 


1 Rz(tuw + ) R 
DETZŃE r, = Feet RZE + Potce SZA 
Si Rzt Teb t Tbre Ra + Tpre th Fob' 
2) Ze względu na wytwarzanie tranzystorów w tych samych procesach technologicznych, bardzo 
małe odległości pomiędzy tranzystorami i stosunkowo silne sprzężenie termiczne między nimi 
poprzez podłoże. 
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Rys. 3-32. Przykłady 
obwodów zasilania 

z zastosowaniem źródeł 
prądowych i napięciowych 


nek I,(T) z Ią(7,), powoduje to utrzymywanie stałej wartości prądu kolektorów. 
Kontrolę prądów tranzystora można osiągnąć także w układzie przedstawionym 
na rys. 3-32b, gdzie źródło prądowe wymusza prądy baz [27]. Trzeba jednak pa- 
miętać, że w takim przypadku temperaturowe zmiany 7ę(7) powinny odpowiednio 
kompensować temperaturowe zmiany wartości 8, tranzystorów. 

Stosując układ przedstawiony na rys. 3-32c musimy zwrócić uwagę na to, że war- 
tości prądów kolektorowych tranzystorów 71 i T4 są zazwyczaj bardzo małe 
wobec prądów kolektorowych tranzystorów T2 i T3. Brak kontroli nąd rozpły- 
wem prądu w węzłach W, i W; stwarza w tych warunkach niebezpieczeństwo du- 
żych względnych wahań tych małych prądów. Rozwiązaniem jest wówczas zasto- 
sowanie dodatkowych źródeł prądowych /g> i 793 (0 wydajnościach odpowiadają- 
cych prądom tranzystorów T/ i 74, a więc np. rzędu mikroamperów, a nawet 
mniej). 

Z tych samych powodów w układzie pokazanym na rys. 3-32d zostały wprowadzo- 
ne tranzystory Ta oraz Tc, kontrolujące prądy tranzystorów TI i T4. Układy 
źródeł prądowych są identyczne z pokazanymi na rys. 3-31, a zatem ich wydajności 
R. oraz R. Rezystancja 
Rz 5 O jest stosowana czasami dla otrzymania pożądanego współczynnika tempe- 
raturowego zmian wydajności źródeł prądu. Zwróćmy tu jeszcze uwagę, że kilka 


lą To2» Iga i loą mogą być ustalane wyborem 
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Źródeł prądu może być zasilanych ze wspólnego diodowego dzielnika napięcia 
(wspólny tranzystor TD oraz Ry, Rg, R0). | 

Szczególną odmianą tej zasady stabilizacji są układy tandemowe, których przy- 
kłady przedstawiono na rys. 3-33. W układach tych prądy kolektorowe tranzy- 
storów TI zostały ustabilizowane dzięki zastosowaniu diod przewodzących DP 
(patrz punkt 3.3). Te prawie niezależne od temperatury prądy poprzez szeregowe 
połączenie tranzystorów TI i T2 wymuszają identyczną — a więc dobrą — stałość 
prądów kolektorowych tranzystorów 72. Można powiedzieć, że w takich układach 
tranzystory 71 równocześnie wzmacniają sygnały wprowadzone na wejście wzmac- 


Rys. 3-33. Przykłady 
stabilizacji prądu kolektora 
tranzystorów 72 poprzez 
szeregowe połączenie 

z tranzystorami TI 

o stabilizowanych diodowo 
prądach 


niacza i realizują źródła prądowe, zasilające górne tranzystory stabilizowanym 
prądem. Pewną wadą tych układów jest konieczność stosowania kondensatorów 
Cs, Cz, Cz 0 dość dużych pojemnościach, przez co są one mało przydatne w tech- 
nice układów scalonych. Natomiast zasadę tę można stosować z powodzeniem 
w przypadku układów z tranzystorami konwencjonalnymi (dyskretnymi), przy 
czym mogą one zawierać zarówno większą od dwu liczbę tranzystorów, jak też 
tranzystory zarówno p-n-p, jak i n-p-n. Przykłady takich bardziej rozbudowanych 
tandemów patrz np. [19], [20]. 

Zupełnie odmiennie przebiega stabilizacja składowych stałych prądów tranzysto- 
rów w układach pokazanych na rys. 3-34. Mamy w nich mianowicie wykorzystany 
mechanizm ujemnego sprzężenia zwrotnego, polegający na samoczynnym powsta- 
waniu stałoprądowych sygnałów zwrotnych, korygujących odchylenia od ustalo- 
nych wartości początkowych. Prześledźmy istotę działania takiej stabilizacji na 
przykładzie układu z rys. 3-34a. Jeżeli z dowolnych powodów wzrośnie prąd 
tranzystora TI z wartości łc, do wartości łc, + Alg, wówczas nastąpi obniżenie 
potencjatu punktu A o spadek napięcia na Re; i zmniejszenie wartości prądu 
emitera tranzystora T2 Z Ipa dO Ipa—Alg. To natomiast wywoła obniżenie za- 
równo potencjału punktu B, jak też proporcjonalnego do niego potencjału punktu 
C. W ten sposób następuje zmniejszenie napięcia Ups; , kompensujące w znacznym 
stopniu pierwotny przyrost prądu Ac. Podobnie wzrost prądu tranzystora 72 
podwyższa potencjały punktów Bi C, co wywołuje z kolei wzrost prądu tranzy- 


Rys. 3-34. Przykłady wzmacniaczy ze stabilizacją składowych stałych prądów poprzez ujemne 
sprzężenie zwrotne [21] 


stora TI, obniżenie potencjału punktu 4, a więc zmniejszenie napięcia Ugsa, 
kompensujące pierwotny przyrost prądu tranzystora 72. 

Mechanizm takiej kompensacji jest szczególnie skuteczny przy dużych wartościach 
Bo1 » Poa OTAZ Re, i Rp» oraz w przypadku, kiedy potencjał emitera 77 jest stały. 
Ten ostatni warunek jest dobrze spełniony zwłaszcza wówczas, kiedy dwójnik Rp;, 
Cz: zastąpimy odpowiednio dobraną diodą Zenera lub kilkoma zwykłymi szere- 
gowo połączonymi diodami przewodzącymi. 

Analogicznie działają układy z rys. 3-34b i c, przy czym w układzie pierwszym 
ważna jest stałość potencjału bazy TI (narzucająca ograniczenia na rezystancje 
dzielnika bazowego) oraz duże wartości Bo; , Boz Rc1, Rea, natomiast w układzie 
drugim wartości Bo; -+Pos3 i Re1; Rea; Recz. Zaletą takich układów jest stosunkowo 
nieduża wrażliwość na indywidualne cechy stabilizowanych tranzystorów, nato- 
miast wadą są trudności w usunięciu sprzężeń zwrotnych dla sygnałów wzmacnia- 
nych i związana z tym możliwość utraty stabilności”. 

Szczegółowa analiza ilościowa obwodów zasilających przedstawionych w tym 
punkcie jest rachunkowo skomplikowana [16], [20], a w wielu przypadkach prak- 
tycznie niemożliwa do przeprowadzenia bez zastosowania komputerów [22]. 


3.5. _ Modele i równania prądów tranzystorów bipolarnych 
dla komputerowego projektowania obwodów 
zasilania 


W nowoczesnych układach elektronicznych (np. scalonych) spotykamy coraz czę- 
Ściej sytuację, kiedy proste algorytmy projektowania stają się niewystarczające. 
Wynika to z tego, że obwody zasilania tworzą coraz bardziej rozbudowane sieci 
nieliniowe — z wieloma tranzystorami, diodami i sprzężeniami zwrotnymi — 
których opis analityczny przybiera bardzo złożone postacie. Przedstawione po- 
przednio zasady stabilizacji stają się wtedy tylko pewnymi ogólnymi wskazówka- 


1) Tzn. powstawania w takim układzie drgań pasożytniczych. 
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mi jakościowymi, natomiast efektywnymi metodami projektowania stają się wy- 
łącznie metody komputerowe. 

Przedstawienie tych metod w tym miejscu nie jest oczywiście możliwe. Natomiast 
nieco uwagi poświęcimy podstawowemu elementowi takiej rozwiniętej analizy, 
jakimi są modele tranzystorów. 

Dla każdego z rodzajów ES można podać co najmniej kilka różnych modeli [24], 
[25]. Jeżeli jednak rozważamy układ z tranzystorami bipolarnymi, wówczas wy- 
raźnie dominujące stają się modyfikowane modele Ebersa-Molla 
[8], [23], [25]oraz Gummela-Poona [29], [30]. 


gr 


Rys. 3-35. Przykłady modyfikowanych 
modeli Ebersa-Molla dla tranzystorów 
bipolarnych (a, b, d) oraz 
charakterystyki (c) odpowiadające 
modelowi a 


Najprostszą, wyjściową formą takiego modelu jest układ pokazany na rys. 3-35a. 
Zgodnie z tym modelem prądy tranzystora są opisane równaniami o pięciu para- 
metrach (Iro: lcBo, %r Un, T) postaci 


Układ WB: 
I = 1 | leo (p Ue 1|-2a tóo (esp UeB | 
1 — Udy Or Pr T 
(3-41) 
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1 = dzy ©T Pr 


1 > Upy: | 
= mm —l 
Iz a a: ja Ay) Iso (esp Pr ga 
-|- (1 — a) IcBo (es Ucz. — | 
pr 
kT 
dzie: a ——., 

8 PT q 
Układ WE: 


Iz = EB, FBEB; (EMACE a i++ Byles 


UC | 
.|ex —l 
( ij Pr 


1+ Dr; 
IL = TAT |Auleo ? (ep = * 1) (+58) IcBo ' 


UCB: 
-|ev % -1 (3-42) 


UB 
Ip s ——1—_—_— 1148,01 [ex z -|- lapa * 
E 1+8w+8: k BD) EBo | €XD Pr Bi CBO 


przy czym By = R. 
Bi sz 1 SF ay 


Charakterystyki odpowiadające temu modelowi —a więc równaniom (3-41) 
i (3-42) — mają postać przedstawioną na rys. 3-35c. Zasadniczą własnością tych 
charakterystyk jest równomierne rozłożenie oraz poziomy przebieg (w zakresie 
napięć roboczych znacznie większych od gr). To odchylenie od charakterystyk 
rzeczywistych tranzystorów zmniejszamy w zaawansowanej analizie kompute- 
rowej poprzez wzbogacanie struktury modelu — przedstawione na rys. 3-35b 
i c—a także modyfikację aproksymacji charakterystyki diody. Stosując taką 
procedurę .dla modelu przedstawionego na rys. 3-35d otrzymujemy np. opis 
tranzystora przy użyciu 11 parametrów (ar, Ay, Fe; Fo r Fo, Fe, IEBo, leBo; Me, 
M$) z równaniami: | | 


Us: Ua. | 
(ew TE Fm (em e Mcpr —|] 
(3-43) 
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Spotyka się także [25] uzależnienie współczynników ax i u, od napięć na złączach, 


podawane zazwyczaj w formie odpowiednich wielomianów aproksymujących. 
Jeżeli wprowadzimy prądy nasycenia gs oraz les zdefiniowane zależnościami 


(3-44) 


Rys. 3-36. Przekształcony model Ebersa-Molla (rys. a) oraz model Gummela-Poona (rys. b) 
i odpowiadające im charakterystyki prądowo-napięciowe (odpowiednio rys. c i d) 


wówczas równania (3-41) przyjmą postać 


U , U Ló 

j ( ze ||| A Ę ( a 
ES |es» * artcs | €XD Pr 

a | | (Ter) | 

I x ( —1|-7cs lex — |] 
AN zs |exp Pr cs | €XD Pr 


W teorii tranzystorów bipolarnych dowodzi się, że zachodzi równość 


Uylgs = dy] cs= Is (3-45) 
co pozwala napisać dalej 


lg = ot |esp (Fee.)-1| 
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(3-41') 


gdzie składnik wspólny (tzw. prąd transportu) Ice ina wartość 


lęc = ly | ( Ue: |-» (er J (3-46) 
Pr Pr 


W taki sposób otrzymaliśmy zamiast układu z rys. 3-35a tzw. przekształcony 
model Ebersa-Molla pokazany na rys. 3-36a, gdzie 


serze 
I =——lexp |—]|-1 
By PT ; (3-47) 
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Jak wykazały liczne prace doświadczalne, modele tego typu dobrze opisują cha- 
rakterystyki prądowo-napięciowe tranzystorów bipolarnych w zakresie średnich 


z 
mm? |” 
Zadowalający opis tych charakterystyk w znacznie szerszym zakresie wartości 
okazał się możliwy dopiero po uwzględnieniu zależności prądów nie tylko od 
napięć Uppg. i Ucp-, ale także od ładunku Q5 nośników większościowych zgroma- 
dzonych w bazie tranzystora. Rozważania tego problemu przeprowadzone przez 
Gummela i Poona [29], [30] doprowadziły do modelu pokazanego na rys. 3-36b, 
opisywanego zależnościami 


ly, = Is |esp (Tee-1|415 |esp|--2|-1| 


prądów (to ok. j = 100 


Brm Pr pr 
= |ep( pe |-"|+a|ee(-e|-1| 
Ip = exp |——]—1|+4,175 |exp |———-——)-1 3-48 
K BRm zj pr 2 Ę n, Pr ( ) 
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w których: | 


Qgo — ładunek nośników większościowych w bazie przy zerowych 
napięciach na obu złączach, 
Q. — ładunek nośników większościowych — jw. — przy danych war- 
tościach Up. I UcB'; 
Nę, Nę, A+, 42 — parametry liczbowe. 
W publikacjach [29], [30] pokazano, że zachodzą zależności 


Q, = Ś0.(q+ygfFAP) | (3-49) 
Uce: , Ure: 
k ÓR "U 


1-9 (ee -4|-©lee (qe)-| 
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gdzie: Ugn, Ugr — parametry napięciowe związane z efektami Early'ego, 
ły, ł,, — parametry prądowe. 


9 Wzmacniacze i generatory 
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Taka modyfikacja opisów powoduje, że zamiast charakterystyki pokazanej na 
rys. 3-36c, wynikającej z modelu Ebersa-Molla, otrzymujemy charakterystyki 
przedstawione na rys. 3-36d, znacznie dokładniej opisujące rzeczywiste zależności 
prądów od napięcia Upg. w szerokim zakresie zmian. Na rysunkach tych 


4... 

er 

M 1 1 

N 2 gr (3-50) 
P_ 1 1 

Q m qr 


Modele stosowane najczęściej w przypadku tranzystorów unipolarnych przedsta- 
wia rys. 3-37. 


Rys. 3-37. Modele tranzystorów 
unipolarnych złączowych J-FET 
(rys. a) oraz z izolowaną bramką 
MOS-FET (rys. b) 


W tranzystorach złączowych J-FET pomiędzy bramką a kanałem występują złącza, 
opisywane w modelu z rys. 3-37a diodami D/ i D2. Przy normalnej pracy takich 
tranzystorów diody te są spolaryzowane zaporowo. Prądy tych diod zależą w kon- 
wencjonalny sposób od napięć Upp. i Ugz., a więc mogą być opisane zależnościami 


Ip = 'A E (e) 
pri |. 

lp, = Is ESEJ 
PT 


Zmiany prądu Ipz wynikają z modulacji rezystancji kanału przez doprowadzone 
do tranzystora napięcie i najczęściej są aproksymowane zależnościami 


a) Upzz > 0 


(3-51) 
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a, b — parametry liczbowe (zależne od temperatury). 
W przypadku tranzystorów z izolowaną bramką MOS-FET obwód bramki dla 
składowych stałych można uważać praktycznie za rozwarcie (/, = 107**-- 
—1071$ A) [31], [32]. Natomiast w modelach takich tranzystorów trzeba często 
uwzględniać złącza powstające pomiędzy drenem, źródłem i podłożem, co prowa- 
dzi do schematu pokazanego na rys. 3-37b. Normalnie diody DPI i DP2 są spo- 
laryzowane zaporowo, a ogólnie 
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pr 

Natomiast dla opisania zależności prądu /p> od napięć są stosowane najczęściej 
zależności (3-52') oraz (3-52''). | 
Zastępując każdy z tranzystorów w projektowanym wzmacniaczu (układzie) 
takimi modelami otrzymujemy pewną nieliniową sieć prądu stałego. Analiza 
komputerowa takich sieci umożliwia nie tylko wyznaczenie optymalnych punktów 
pracy tranzystorów oraz optymalnych rezystancji w ramach danej struktury, 
ale także wyszukiwanie optymalnych struktur. 
Zwróćmy uwagę na pominięcie w takich modelach powielania lawinowego, prze- 
mieszczania obszaru złącza kolektorowego, zjawiska Zenera itp., a więc tych zja- 
wisk, które ograniczają wartości dopuszczalnych napięć. Wymaga to wprowadza- 
nia do programów komputerowych odpowiednich ograniczeń. 
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ROZDZIAŁ 


Liniowe sprzężenia 
zwrotne 


4.1. - Uwagi wstępne 


Wprowadzenie - na zaciski wejściowe wzmacniacza nawet niewielkiego ze- 
wnętrznego sygnału sterującego powoduje powstanie na jego 
wyjściu prawie identycznego pod względem przebiegu”, ale znacznie większego pod 
względem amplitudy sygnału wyjściowego. W takiej sytuacji utworzenie toru 
transmisji zwrotnej pomiędzy wyjściem i wejściem wzmacniacza umożliwia otrzy- 
mywanie w obwodzie wejściowym sygnałów zwrotnych, zasadniczo 
zmieniających bilans napięć i prądów, a przez to powodujących znaczną zmianę 
sygnału sterującego. Dzięki temu powstaje możliwość oddziaływania na wszystkie 
parametry robocze wzmacniacza, a także optymalizacji innych jego własności 
(np. wrażliwości, dynamiki, niezawodności). Co więcej, stosując w torze trans- 
misji zwrotnej odpowiednie elementy nieliniowe można przekształcić wzmacniacz 
lub zespół wzmacniaczy w szeroką klasę układów operacyjnych, np. mnożących, 
logarytmujących, potęgujących itp. [1]. Natomiast utworzenie toru transmisji 
zwrotnej z linii długiej pozwala np. nie tylko wzmacniać sygnały impulsowe, ale 
ponadto oddziaływać na ich czas trwania. W technice wzmacniania dominującą 
rolę odgrywają jednak sprzężenia zwrotne realizowane z elementów liniowych 
o parametrach skupionych i niezależnych od czasu (klasy SLS). Takimi też sprzę- 
żeniami — nazwanymi skrótowo „„liniowymi”” — będziemy zajmować się w na- 
szych dalszych rozważaniach. 

Jak wiemy z rozważań przeprowadzonych w poprzednich rozdziałach, każdy 
wzmacniacz musi mieć określoną sieć obwodów zasilających (prawie zawsze prą- 
dem stałym). Sieć taka określa punkty pracy np. tranzystorów, a tym samym 
ustala ich własności transmisyjne. Jest rzeczą oczywistą, że w ogólnym przypadku 


vŻ dokładnością do najczęściej nieznacznych opóźnień, zniekształceń nieliniowych i dodanych 
szumów własnych wzmacniacza. 
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elementy wprowadzone do wzmacniacza dła stworzenia toru transmisji zwrotnej 
mogą tę sieć zasilającą modyfikować i znacząco zmieniać punkty pracy ES. 


Można zatem stwierdzić, że tor transmisji zwrotnej ogólnie może od- 
działywać na własności wzmacniacza przez dwa odrębne mechanizmy, 
a mianowicie kształtowanie sygnałów sterujących dzięki sygnałom 
zwrotnym oraz zmianę transmitancji wywoływaną oddziaływaniem na 
punkty pracy ES (np. tranzystorów). 


Analiza wpływu sprzężenia zwrotnego w takim ogólnym przypadku jest bardzo 
uciążliwa, zwłaszcza z powodu złożonych i nieliniowych zależności własności 
transmisyjnych od punktu pracy. Można ją zasadniczo uprościć przez podział na 
dwa etapy: analizy oddziaływania elementów sprzężenia zwrotnego na składowe 
stałe prądów i napięć, a następnie analizy własności transmisyjnych w warunkach 
zasilania, ustalonych w etapie pierwszym. Często zresztą spotykamy tory sprzę- 
żenia zwrotnego nie oddziałujące na składowe stałe wskutek np. wprowadzenia 
szeregowych kondensatorów separujących, co ogranicza całą analizę do etapu 
drugiego. Stąd w naszych dalszych rozważaniach na temat liniowego sprzężenia 
zwrotnego przyjmiemy założenie, że nie wpływa ono na warunki zasilania tran- 
zystorów czy lamp wchodzących w skład wzmacniacza. Będziemy ponadto roz- 
ważać jedynie wpływ sprzężenia zwrotnego na transmisję ,„„małych” i takich 
sygnałów, kiedy zadowalającym modelem wzmacniacza jest sieć liniowa o para- 
metrach skupionych [SLS). sa 
W analizie wpływu sprzężenia zwrotnego istotną rolę odgrywają założenia jedno- 
kierunkowych przepływów sygnałów przez wzmacniacz oraz tor transmisji 
zwrotnej. 


Ep U =4DV 


Rys. 4-1 
Jednokierunkowa 
transmisja przez 
wzmącniacz 


Zdecydowana większość wzmacniaczy istotnie odznacza się prawie idealną jedno- 
kierunkowością. Ilustracją tej cechy jest rys. 4-1, gdzie pokazano przykładowo 
wartości amplitud składowych zmiennych napięć. Podane na tym rysunku liczby 
pokazują, że przy transmisji od wejścia do wyjścia mamy wielokrotne powięk- 
szanie (wzmacnianie) amplitud, natomiast w kierunku odwrotnym znaczne ich 
zmniejszanie (tłumienie). Ta asymetryczność transmisji na ogół znacznie wzrasta 
we wzmacniaczach wielostopniowych, co ilustrują rys. 4-1c i d. 

Reasumując, można zazwyczaj przyjąć, że własności transmisyjne wzmacniaczy 
dobrze opisują „unilateralne” schematy zastępcze pokazane na rys. 4-le. 

Nieco inaczej wygląda problem jednokierunkowej transmisji przez tor transmisji 
zwrotnej. W odróżnieniu od wzmacniacza jest on najczęściej realizowany wyłącz- 
nie z elementów RŁC, a więc takich, które z zasady nie mają zdolności rozróż- 
niania kierunku przepływu sygnałów. Dla wyjaśnienia tej sprawy rozpatrzmy 
układ ze sprzężeniem zwrotnym poprzez dwójnik Zy, pokazany na rys. 4-2a. 


| Jeżeli sprzężenie zwrotne ma być znaczące, to prąd 7, musi istotnie od- 
działywać na bilans prądów co najmniej w jednym z węzłów W;, W,. 


Rys. 4-2. Jednokierunkowa transmisja 
przez tor sprzężenia zwrotnego 
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W sytuacji z rys. 4-2a |7,| > |/,|, a to oznacza, że przy stosunkowo słabych sprzę- 
żeniach (|Zy| — duże) najpierw prąd zwrotny 7, oddziałuje istotnie na węzeł wej- 
ściowy W,. W takim stanie |/,| < |7,| i można przyjmować, że 2 z > i 
1 1 

przechodzenie sygnału od wejścia do wyjścia zachodzi tylko poprzez wzmacniacz. 
Analogiczne sytuacje mogą wystąpić także wówczas, gdy dwójnik Z; tworzy 
sprzężenie zwrotne we wzmacniaczu bardziej rozbudowanym (rys. 4-2b), jak też 
gdy struktura toru sprzężenia zwrotnego jest bardziej złożona (rys. 4-2c). Takiemu 
rodzajowi sprzężenia, przy którym prąd 7; jest istotny od strony wejścia (w węźle 
W), a pomijalny w węźle Wą, można przyporządkować właśnie „„unilateralny” 
schemat zastępczy toru zwrotnego 8 o postaci — przykładowo — pokazanej na 
rys. 4-2d. Kiedy jednak zmniejszymy znacznie impedancję Z, lub zmodyfikujemy 
układ 8(s), wówczas prąd I, może zacząć odgrywać dużą rolę także w węźle wyj- 
ściowym W.. Mówimy wówczas, że tor sprzężenia zwrotnego ma znaczną trans- 
misję w obu kierunkach, co oznacza niestosowalność schematu zastępczego z rys. 
4-2d. Podobne rozważania dla innych rodzajów sprzężenia zwrotnego także pro- 
wadzą do wniosku, że zwłaszcza przy sprzężeniach stosunkowo słabych można 
uwzględniać jedynie oddziaływanie toru zwrotnego tylko w obwodzie wejściowym, 
tzn. uważać go za „jednokierunkowy”. 

Zakładaliśmy dotychczas milcząco, że wzmacniacz ze sprzężeniem stanowi pewne 
połączenie niezależnych strukturalnie wzmacniacza (k) i toru transmisji zwrotnej 
(8). Inaczej mówiąc, zakładaliśmy, że można jednoznacznie wskazać, które ele- 
menty tworzą wzmacniacz, a które tor transmisji zwrotnej i że np. odłączenie 
tego toru nie przerywa normalnego działania wzmacniacza. Sytuacja taka wystę- 
puje tylko jednak w pewnej części wzmacniaczy ze sprzężeniem zwrotnym. Dla 
uzasadnienia tego stwierdzenia rozpatrzmy często spotykany wzmacniacz dwu- 
stopniowy ze sprzężeniem zwrotnym | (Z,—Z,) pokazany na rys. 4-3a. Jeżeli 
z układu tego wydzielimy elementy niewątpliwie wpływające na wartość napięcia 
zwrotnego Uz — tzn. układ „,B” na rys. 4-3b — wówczas pozostała część wzmac- 


tzn. 


Rys. 4-3. Wydzielanie z układu toru sprzężenia zwrotnego 


niacza, nazwana układem „,„A”, nie będzie miała zdolności wzmacniania. Wynika 
to z tego, że w układzie takim nie istnieje możliwość przepływu składowej stałej 
prądu emitera T/, a to powoduje, iż pomiędzy parami zacisków 1—3 a 2—2 
zamiast wzmacniania zachodzi znaczne tłumienie. Dopiero dołączenie układu ,,B” 
może — ale nie musi — stworzyć taki obwód dla składowej stałej tego prądu, 
przy czym wartość R; = Z, (0 = 0) ma istotny wpływ na punkt pracy tranzysto- 
ra TI, a tym samym, obok samej wartości impedancji Z, (w), decyduje o wzmoc- 
nieniu przy przerwanym kanale sprzężenia zwrotnego. Tak więc, co najmniej 
dwójnik Z, wpływa istotnie zarówno na transmisję od wejścia do wyjścia, jak też 
transmisję w kierunku zwrotnym i nie jest możliwe podzielenie wzmacniacza 
z rys. 4-3 na człony „k” i „8 o jednoznacznie podporządkowanych elementach. 
Zauważmy przy tym, iż jest to pewna własność struktury wzmacniacza ze sprzęże- 
niem zwrotnym, niezależna od wartości transmitancji zwrotnej (siły sprzężenia). 


4.2. _ Elementarna teoria sprzężenia zwrotnego 


4.2.1. Wpływ sprzężenia na parametry robocze. Klasyfikacja 
sprzężeń 


W technice sprzężenia zwrotnego mianem „elementarnej”” nazywamy teorię ukła- 

dów, w których: | 

a) istnieje możliwość jednoznacznego wydzielenia elementów wzmacniacza (czło- 
nu ,„,k”) i elementów toru sprzężenia zwrotnego (członu „,5'”'), 

b) dostatecznie dokładnymi schematami zastępczymi tych członów „k” i „B” są 
układy o jednokierunkowej transmisji, tzn. o postaciach pokazanych 
na rys. 4-le i rys. 4-2d (lub równoważnych). 

Jest to zatem teoria pewnej części stosunkowo prostych realizacji sprzężenia 

zwrotnego i to o dość ograniczonej wartości transmisji zwrotnej. Ważna rola tej 


Rys. 4-4. Przykładowy wzmacniacz 
ze sprzężeniem zwrotnym 
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teorii wynika jednak z tego, że w sposób szczególnie wyraźny i prosty pokazuje 
własności i możliwości sprzężenia zwrotnego i to zarówno w warunkach odpowia- 
dających założeniom a) i b), jak też — z mniejszą dokładnością — w przypadku 
ogólnym”. 

Nasze rozważania na temat tej teorii sprzężenia zacznijmy od rozpatrzenia przy- 
kładowego wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym pokazanego na rys. 4-4a. Jeżeli 
układ ten spełnia założenia teorii elementarnej, wówczas można przyporządkować 
mu schemat zastępczy przedstawiony na rys. 4-4b. Zauważmy, że pomijalny wpływ 
prądu 7, w obwodzie wyjściowym pozwala od razu napisać 7,, © 7,, tzn. 


R =k, (4-1) 


Tak więc przy równoległym połączeniu członów „k* i „8 od strony 
wejścia wzmacniacza sprzężenie zwrotne nie zmienia wzmocnienia na- 
pięciowego, a tym samym nie może być wykorzystywane do kształto- 
wania napięciowych charakterystyk: amplitudowych i fazowych. 


Prąd zwrotny 7, ma w takim układzie amplitudę ogólnie zależną zarówno od Uy, 
jak też przy y;p 4 O bezpośrednio od U,. Zazwyczaj jednak parametry toru 
transmisji zwrotnej tak dobieramy, by decydująca była jego zależność od napięcia 
wyjściowego U;, a więc by admitancja y,5 była odpowiednio mała. Wówczas? 
I, m yU>,— cO przyjmiemy w naszym przykładzie jako założenie. 

Możemy teraz napisać 


Lę=HL+T (4-2) 
ly % —k,ł (4-3) 
Uy £ —Zolzę = Zołk; (4-4) 
a zatem 
—I k,ł k,ł. ki 
WST U DJ Pzi "NFOZJE 6 
Oznaczając 


dostajemy ostatecznie 


k; 
p R —— 4-5' 


1) Wniosek taki można uzasadnić porównując podstawowe zależności teorii ełementarnej i teorii 
ogólnej sprzężenia zwrotnego. OE 
2) W ogólnym przypadku mamy oczywiście 


Ł = AU; yUay, tzn. 2! ź 0 


U2f-0 


Dla wyznaczenia admitancji wejściowej rozpatrywanego wzmacniacza możemy 
napisać 


L+ _ L+GZ0k 


owe - U U h Zwe 


= YPwe(l+8,k) (4-6) 


W ten sposób pokazaliśmy, że w rozpatrywanym przypadku sprzęże- 

nie zwrotne nie zmienia iloczynu wzmocnienia prądowego i admitancji 

wejściowej, tzn. 

kięwef 7F Kikwć E (4-7) 
Nieco trudniejszym zadaniem jest wyznaczenie admitancji wyjściowej takiego 
wzmacniacza ze sprzężeniem. Posłużymy się w tym celu rys. 4-4c i definicją tej 
admitancji o postaci 


Z rysunku 4-4c widać, że 


OEB 
ł;ytyYwetI1 


U 


(4-8) 


a mając w ten sposób określoną SEM źródła sterowanego i zwracając uwagę na 
założenie I, = 0 otrzymuiemy 


ROEPCSTY 
 PRZZDAEWAE. ARA LAULAJA 4-9 
i 1/7wy Sa 
Stąd dla analizowanej admitancji wyjściowej możemy napisać zależność 
Ywyf F Iwy | Pas = 4 - (4-10) 
Y +YVwe +V18 


Porównując teraz zależności (4-6) oraz (4-10) można zauważyć, że ogól- 


nie 

PVwef Jwyf 6 

SA s 14 pk e EPL as] + zzz 4-11 
M we P Jwy latwe A ( ) 


Określonym zmianom podlegają również wzmocnienia skuteczne w takim ukła- 
dzie ze sprzężeniem. Z rysunku 4-4a wynika, że 


Up = 90. 8 Ba, 
a Xytlwe Yy+yweg 


a więc 


U>y SĘ k,Uiy = r, ak k, 
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Stąd 
U. Y, j 
Z REI SEE 2 4-12 
ć E, Ya tYwej > 
W układzie bez sprzężenia zwrotnego mamy odpowiednio 
a GROSZ E; V; 
8 
Y, 
U, =FE 8.1 
AE TES, 
Y, 
k, = ——— ; 
ę ATE k, . (4-13) 


Dzieląc stronami równania (4-12) i (4-13) otrzymujemy ostatecznie 


kusf Y, + Vwe 
= 4-14 
Ka t, aj Jwef ( ) 
Ustalenie wpływu sprzężenia na skuteczne wzmocnienie prądowe jest natych- 


miastowe, jeśli zauważymy, że 


Sprowadza się to zatem do ogólnego?” stwierdzenia, że 


Kusf k isf 
r sed czł = (4-15) 
Kus Kis 
a zatem, iż każde sprzężenie zwrotne zmieniające admitancję wejścio- 
wą wpływa na wartości wzmocnień skutecznych: napięciowego i prą- 
dowego i to zawsze w takim samym stosunku. 
Pewnego omówienia wymaga jeszcze wpływ sprzężenia zwrotnego na wzmocnie- 
nia mocy. Można ogólnie powiedzieć, że ich zmiany wynikają bezpośrednio 
ze zmian już omawianych parametrów roboczych. Przykładowo, dla wzmocnienia 
mocy k„, możemy ogólnie napisać?” 


—  Re(U>13) 


[U|2ReY, _ |L|ŻReZ, 
ky = = 


- Ź "_ |Z,|ŻRez,, 
> Re(U, I) [U1|REYwe I;i*Rez,; 
I Re(U IŻ) 
k 2 ak: |U.,|?ReY, Ięl?ReZ, 
Bfi%) jj 23 ZPPA JE WfL RÓB o R zp 
 Re(Uiy lt) [Ul REY vey POR) EZwef 


1) Tzn. słusznego także dla wszelkich innych rodzajów sprzężeń. SE. TF 
2) Gwiazdką oznaczono wartości zespolone, sprzężone. Znaki minus w licznikach wyrażeń 
na wzmocnienia mocy wynikają z przyjętego systemu strzałkowań. 


a stąd 
kpr = Kg] Re(Ywe) = ky 3 Re(2,,.) 


kę Ę | k, | Re(Ywej) u k; Re(Zweg) 


Przy analizowanym równclesłym połączeniu członów „,k* i „„£”” od strony wejścia 
wzmacniacza nie występuje — jak już wiemy — zmiana wzmocnienia napięcio- 


(4-16) 


k . . . . . . . .p_oe 
wego |--"| m 1, a więc przy ustalonej amplitudzie napięcia na zaciskach wejścio- 


u 
wych moc czynna P, w obciążeniu pozostaje niezmieniona. Zmienia się natomiast 


admitancja wejściowa (Ywer Vwe), przy czym tyłko przyrost jej części rzeczy- 
wistej, tzn. konduktancji wejściowej, wpływa na wartość mocy czynnej P; pobie- 
ranej ze źródła sygnału. 

Gdybyśmy analizowali układ o szeregowym połączeniu członów „k” i „B”, 
ky 
k, | 
czywistej impedancji wejściowej ze. 

W taki sposób określiliśmy wpływ sprzężenia zwrotnego o przykładowej struktu- 
rże z rys. 4-4a na wszystkie parametry robocze wzmacniacza. Powstaje jednak 
pytanie, w jakich warunkach przyjęty tutaj model i wynikające z niego zależności 
można stosować w rzeczywiście realizowanych wzmacniaczach że sprzężeniem. 
Przykłady takich konkretnych realizacji przedstawiają rys. 4-5a i b. Zakładając, 
że wewnętrzne sprzężenia zwrotne poprzez tranzystor (tzn. przez ge. i Cr, W ukła- 
dzie Zz rys. 4-5a), czy ogólniej wzmacniacz podstawowy (rys. 4-5b) są pomijalne 
wobec sprzężenia przez dwójnik Yy'”, otrzymujemy schemat zastępczy jak na 
rys. 4-5c. Bilans prądów w węzłach W, i W, ma tutaj postać 


wówczas byłoby 


m li o zmianie mocy P, decydowałaby zmiana części rze- 


I q>Vwe U1i_Jy(Uyg-Uxy) 0 (4-17) 
Yy(Uy— Ux) — ko — YwyUay— Y,Uay =(0 (4-18) 
Podstawiając do drugiego z tych równań 7, = y„,U;y i porządkując otrzymujemy 
wet Yy) Uyy— YqU>y = Dy (4-17') 
(ko we— Yy) Uyt(Xy+Ywy + Yo) Uy =(0 (4-18') 
Wyznaczając z takiego układu równań napięcie wyjściowe U», = — za oraz wzmoc- 


nienie prądowe bez sprzężenia zwrotnego (przy I; = 0) 
Y, 
k, = —kocz——— 
<Totówy 


możemy po elementarnych przekształceniach algebraicznych otrzymać 


| . (4 | 


2] 

kię c 2f sk K„Tiwy Jwe == (4-19) 
ej | (ARA; = ze |. 
U łotJw Jwe ' e : 


1) Ewentualnie uwzględnione w wartości admitancji Y;. 
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Na tej podstawie możemy teraz powiedzieć, że w układach z rys. 4-5a i b zmiany 
wzmocnienia prądowego zachodzą zgodnie z otrzymaną poprzednio ,„modelową”” 
zależnością 


ki 
1+Bik; 
jeżeli tylko wyrażenia w nawiasach kwadratowych mają dostatecznie małe war- 
tości. Stan taki zachodzi wówczas, kiedy 


IFy | < |y we) 

M! < JF HY 
i występuje dość często zwłaszcza przy niezbyt silnych sprzężeniach zwrotnych lub 
przy tzw. wzmacniaczach operacyjnych (patrz rozdz. 7) o bardzo małej admitancji 
wejściowej i dużej wyjściowej”. Zachodzi wówczas nie tylko zależność (4-5'), 
ale — jak można wykazać — także wszystkie poprzednio otrzymane zależności, 
dotyczące pozostałych parametrów roboczych. 


ky = (4-5') 


Rys. 4-5. Przykładowe 
realizacje analizowanego 
rodzaju sprzężenia 
zwrotnego 


Jeśli wzmacniacz ze sprzężeniem powstaje z zestawienia wzmacniacza podstawo- 
wego k o strukturze czwórnika lub trójnika z torem transmisji zwrotnej także 
o takiej postaci, wówczas mogą być one połączone ze sobą zarówno od strony 
wejścia, jak i wyjścia tylko szeregowo lub równolegle. 


Mówimy, że sprzężenie jest szeregowe, kiedy człony „k*” i „B” 
są połączone szeregowo od strony zacisków wejściowych, tzn. tak jak 
to ma miejsce na rys. 4-6a. Napięcie zwrotne Uz wpływa wtedy na 
bilans napięć w obwodzie wejściowym, a przez to oddziałuje na napię- 
cie sterujące U; , wzmocnienie napięciowe, impedancję wejściową oraz 
wzmocnienie skuteczne. 


1) Zakładamy tu jednak znaczącą rolę y„e. Kiedy y,„. == 0, zanika rozpływ prądów na wejściu, 
co zasadniczo zmienia własności układu. 


Stosując metodę jak w rozpatrywanym poprzednio przykładzie i oznaczając 


Bu = 2: otrzymamy tutaj 
Uny 
k 
a cerze 4-20 
kw = 1+P.k, FM 
Zwef kg Zwe(1+8,k,) (4-21) 
Kusy a kisy a gt Zwe (4-22) 


Kus Kis s Żyw 


Rys. 4-6. Sprzężenia 
szeregowe 


Gdybyśmy wzmacniacz ze sprzężeniem szeregowym dołączyli do prądowego 
źródła sygnału (Z, = ©) jak na rys. 4-6b, wówczas — jak łatwo można zauwa- 
żyć — ten rodzaj sprzężenia nie ma żadnego wpływu na prąd 7, oraz napięcie U; 
sterujące wzmacniaczem podstawowym „,k”. 
To zaś oznacza, że przy sprzężeniu szeregowym”? 
ky 2 
OSIE. |. (4-23) 
a więc takim rodzajem sprzężenia możemy kształtować jedynie napię- 
ciowe charakterystyki: amplitudowe i fazowe. 
Przykładowe realizacje takich sprzężeń pokazano na rys. 4-6c i d. Stosując me- 
todę jak przy analizie układów z rys. 4-5 stwierdzimy, że warunkiem stosowalności 


wzorów (4-20) -- (4-22) w układzie z rys. 4-6c jest, by 8, = — E2 oraz zachodziły 
o 
nierówności 
|Zy | < |Źwel 


IŻy| < IZ,+Zw,| 
gdzie: ze, Z„, — parametry robocze wzmacniacza przy Zy = 0. 


v Przypomnijmy jeszcze raz założenie o pomijalnym oddziaływaniu członu ,,8” od strony 
wyjścia wzmacniacza (tzn. |7/,| x 0 lub |U;| £ 0). 
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Podobne warunki można wyznaczyć także dla układu z rys. 4-6d. 


Sprzężenie będziemy nazywać równoległym, kiedy człony „k” 
i ,„8” są od strony wejścia wzmacniacza połączone równolegle, tzn. tak 
jak na rys. 4-7a. W tym przypadku prąd zwrotny lz przy y,„, 40 
zmienia bilans prądów w węźle W, a przez to zmienia prąd sterujący 
lą, wzmocnienie prądowe, admitancję wejściową oraz wzmocnienia 
skuteczne. 


Rys. 4-7. Sprzężenia 
równoległe 


Taki rodzaj sprzężenia rozważaliśmy (patrz rys. 4-4a) w POZSSEMIODYM po- 
przednio przykładzie, otrzymując 


SME 
1+$B;k; 
Jwef = Ywe(1 +B;k;) 


kusf = kKisf e> KT we 
Kus - kis u kę towej 


Kiq = 


Sterując taki wzmacniacz ze sprzężeniem równoległym z napięciowego Źródła 
sygnału (Z, = 0) — jak na rys. 4-7b — łatwo zauważymy, że ten rodzaj sprzęże- 
nia nie wpłynie wówczas na prąd 7, oraz napięcie U, sterujące wzmacniaczem 
podstawowym „,,k”. 


W ten sposób stwierdzamy, że przy omawianym sprzężeniu równole- 
głym 

Kar 
ku 

co świadczy o przydatności takiego sprzężenia tylko do kształtowania 

prądowych charakterystyk; amplitudowych i fazowych. 


=l (4-24) 


Przykładem realizacji takiego sprzężenia są układy z rys. 4-5 oraz układ pokazany 
na rys. 4-7c7. 

Tak więc każdy z tu omawianych rodzajów sprzężenia zwrotnego modyfikuje tylko 
jedno ze wzmocnień: napięciowe lub prądowe i to zawsze zgodnie z zależnością 


NE EB 
1+8k 


Sprzężenie zwrotne, przy którym |ky| < |k|, a więc |1+Bk| > 1 nazy- 
wamy sprzężeniem ujemnym. Natomiast sprzężenie 
dodatnie totakie, przy którym |k;! > |k|, albo inaczej |1+5k| < 1. 
Charakter sprzężenia zależy zatem od wartości transmitancji kB, a po- 
nieważ ulega ona zmianie w funkcji częstotliwości, więc i charakter 
sprzężenia może być różny w różnych przedziałach częstotliwości. 


kę = 


Z równoległego połączenia od strony wyjścia (rys. 4-8) wynika, 


Rys. 4-8. Sprzężenia zwrotne napięciowe 
a — równoległe, b — szeregowe 


że wartość prądu zwrotnego /z lub napięcia zwrotnego Uz jest bezpo- 
średnio uzależniona od wartości napięcia na wyjściu wzmacniacza U>y. 
W szczególności (przy dostatecznie dużej w układzie z rys. 4-8a, a ma- 
łej w układzie z rys. 4-8b wartości zg) sygnał zwrotny zanika przy zwar- 
ciu zacisków wyjściowych. Sprzężenie takie będziemy dalej nazywać 
napięciowy m. 


Zauważmy, że jeśli nastąpi zmiana impedancji obciążenia Z,, to związane z tym 
zmiany: napięcia U», i proporcjonalnych do niego Uz i Iz bezpośrednio wpłyną 
na napięcie U; i prąd 1,, sterujące wzmacniaczem podstawoywm „,k*”. W rezulta- 
cie może wystąpić działanie kompensujące lub też nasilające pierwotny przy- 
rost Uy. 


1) Warunki stosowalności wzorów (4-5) i (4-6) w takim układzie — patrz rozdział 5 (p. 5.7.3-3). 


IQ Wzmacniacze i generatory 
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W przypadku działania kompensującego przybliżamy się do stanu, gdy 
theveninowskim modelem wzmacniacza od strony wyjścia jest idealne 
źródło napięciowe"), a to oznacza, że w takim układzie zachodzi zmniej- 
szenie impedancji wyjściowej. Sytuacja taka występuje prawie zawsze 
w przypadku sprzężenia ujemnego, stąd stosowanie napięciowego 
sprzężenia o takim charakterze jest często podyktowane dążeniem do 
zmniejszenia impedancji wyjściowej wzmacniacza. 


Podkreślmy jednak, że tylko zmiany impedancji wejściowej bezpośrednio zależą od 
charakteru sprzężenia (patrz odpowiednie wzory opisujące Zwęę I Zwyy), CO nakazuje 
zachowanie w tym przypadku pewnej ostrożności i przeprowadzenie szczegółowej 
analizy. 
Formalnym opisem tych zmian jest zależność?” (4-10) 


i 


Jwyf F Vwy rek w | (4-25) 


Y; = YytYwe IB 


jaką otrzymaliśmy dla układu z rys. 4-8a, oraz zależność 


Jwyg > Jwy | +Paoko ze (4-26) 
; 1 


jaką można otrzymać analogiczną metodą dla układu z rys. 4-8b. 


Przy szeregowym połączeniu od strony wyjścia (rys. 4-9) wartości Iz 
oraz Uz są bezpośrednio zależne od prądu wyjściowego 74. Kiedy 
zbliżamy się do stanu rozwarcia na wyjściu (Z, > co), wówczas (przy 
dostatecznie małej w układzie z rys. 4-9a, a dużej w układzie z rys. 4-9b 
admitancji ys) zanika oddziaływanie sprzężenia na własności wzmac- 
niacza (lz +0, Uz +0). Sprzężenie takie będziemy nazywać prą- 
dowym. 


Tutaj także zmiana obciążenia Z, wywołuje pierwotną zmianę prądu 7; i pro- 
porcjonalnych do niego Iz oraz Uz, a przez to wpływa na wartości prądu 7, 
oraz napięcia Uy, sterujących wzmacniacz podstawowy „,k”. Tak jak przy sprzę- 
żeniu napięciowym (gdzie zmieniała się wartość U>y), tak i tutaj może się zdarzyć, 
iż te zmiany /,, U; będą przeciwdziałać zmianom 7,, lub też te zmiany spotę- 


gują. 
1) Przy idealnym źródle napięciowym U», nie zależy od wartości impedancji Z,. 


2) Różnica symboli wynika z przyjęcia teraz napięciowej postaci schematu zastępczego układu 
„„£”. Zachodzi przy tym zależność 


W pierwszym przypadku — zachodzącym na ogół przy prądowym 
sprzężeniu ujemnym — przybliżamy się do stanu, kiedy nortonowskim”” 
modelem wzmacniacza od strony wyjścia jest idealne źródło prądowe. 
Stąd sprzężenie zwrotne tego rodzaju stosujemy wszędzie tam, gdzie 
konieczne jest powiększenie impedancji wyjściowej, pamiętając jednak, 
że zakresy wartości parametrów układu, przy których sprzężenie jest 
ujemne, są nieco różne od zakresów, w których następuje powiększanie 
modułu impedancji. 


Formalnie, analiza analogiczna do przeprowadzonej poprzednio (rys. 4-4), pro- 
wadzi do zależności: j 
a) przy sprzężeniu równoległym (rys. 4-9a) 


Zwyj = Zwy + Bako | (4-27) 
1 
Vy = YytyYwetJB 
b) przy sprzężeniu szeregowym (rys. 4-9b) 


wyj © Zwy Ę +Bako 2 (4-28) 


Z, = ZytZwe + Zg 


które porównane ze wzorami opisującymi zmiany z„ey potwierdzają sformułowaną 
poprzednio uwagę. 


Ą a ; 
NM h J 
5 By l2F 


Rys. 4-9. Sprzeżenia zwrotne prądowe 
a — równoległe, b — szeregowe 


We wszystkich naszych dotychczasowych rozważaniach rozpatrywaliśmy Sytuacje, 
kiedy impedancja wejściowa wzmacniacza była porównywalna pod względem 
wartości z innymi impedancjami występującymi od strony wejścia wzmacniacza, 
W takiej sytuacji prądy: 14, I,, łąę czy napięcia: U;, U,, U1y są porównywalne, 
a sygnał zwrotny prowadzi do przedstawionych poprzednio zmian parametrów. 


tr Schemat zastępczy o postaci źródła napięciowego (E = „Uy, zw,) nazywa się na ogół sche- 
des theveninowskim, natomiast o postaci źródła prądowego (I = ŚU;, yw,) — nortonow- 
SKIM. 


10* 
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Dlatego specjalnego, odrębnego omówienia wymaga przypadek wzmacniaczy, 
w których sterujący prąd wejściowy 7, ma znikomo małą wartość. Sytuację taką 
spotykamy w zakresie niewielkich częstotliwości (np. setki Hz -— kilkadziesiąt 
kHz) we wzmacniaczach z tranzystorami unipolarnymi, a także w przypadku wielu 
typów tzw. wzmacniaczy operacyjnych”. Rozważmy ten drugi przypadek zakła- 


Rys. 4-10. Przykłady sprzężenia zwrotnego we wzmacniaczach operacyjnych 


dając, że wzmacniacz operacyjny ma dwa wejścia: odwracające, ze znakiem (—), 
tzn. takie, któremu odpowiada sygnał wyjściowy przesunięty przy małych często- 
tliwościach o +n' 180” (n = 1, 3,5,...) oraz nieodwracające, ze znakiem (+), 
gdzie to przesunięcie wynosi m* 180” (m = 0,2,4,6,...). Załóżmy, że moduł 
wzmocnienia od każdego z tych wejść do wyjścia jest jednakowy i równy k, 
a impedancja wejściowa na każdym z nich bardzo duża. Przy tych założeniach 
rozpatrzmy teraz układ z rys. 4-10a. Pod względem schematowym jest to układ 
identyczny z pokazanymi na rys. 4-5”, a więc mamy tu ogólnie spełnioną za- 
leżność (4-19) 


| | A Zwe | 
YotYwy Łą j 


: samej ESEŃ =» |, TA 
Ż(%, +7») 4 ( z; jk 


kiy = 


Zwe 


staje się bardzo duża, 


Łatwo jednak zauważyć, że kiedy wartość 


2 
wówczas dominującą rolę zaczynają odgrywać wyrażenia w nawiasach 
kwadratowych, a tym samym wzmocnienie prądowe k;, ze sprzężeniem 
przestaje zależeć od wartości Z;. Oznacza to, że sprzężenie zwrotne 
o równoległym połączeniu członów „,k” i 8” od strony wejścia prze- 
staje kontrolować wzmocnienie prądowe wzmacniacza. 


1) Dokładniejsze omówienie pojęcia „wzmacniacz operacyjny”, a także spotykane rozwiązania 
układowe takich wzmacniaczy — patrz rozdział 7. 

2) Pełną zgodność stwierdzimy dla układu położonego na prawo od węzła W. Jednakże przez 
dwójnik Z, dopływa do tego węzła prąd I++, co powoduje, że wszystkie podane wcześniej Zą. 
leżności pozostają prawdziwe. | 


Równocześnie sprzężenie takie zaczyna wpływać decydująco na wzmocnienie na- 
pięciowe. Widać, że kiedy z„, % 00, musi zachodzić następująca równość prądów 
w węźle W 


Uiy>U1 sd: U4 — Uy e U, + kU4 


Stąd 

U; = PORE | ESEE 

Z 
1+ SA (1+k) 

oraz 

Uy = —kU, =- EE  Uyę (4-30) 

-(2].(-Z)-o 
Z y4 

W ten sposób pokazaliśmy, że 

+2 Śm2, wz Ś (4-31) 


ZŻy ZŻy 
1+|--— ——I(-k 
-(2)-| Z, k | 
a więc sprzężenie o topologii sprzężenia równoległego przy ze * © kształtuje 
napięciową transmitancję wzmacniacza ze sprzężeniem. Zauważmy jeszcze, że kie- 


kpl 


dy = <ś I, otrzymujemy nawet standardową postać wzoru, a mianowicie 
zz | 
(-k) 
kp Eh ———— 4-32 
uf 1+ B(- k) ( ) 
gdzie f = — 2 


Wynik taki jest fizycznie oczywisty, jeżeli zważymy, że oddziaływanie równo- 
ległego sprzężenia zwrotnego na wzmocnienie prądowe dokonywało się poprzez 
zmianę rozpływu prądu, który przy z, = 0 w ogóle nie występuje. Z drugiej 
jednak strony przykład ten należy odebrać jako ostrzeżenie dotyczące ogranicze- 
nia obszaru stosowalności podawanych wzorów. Dodajmy tu jeszcze, że do kształ- 
towania wzmocnienia napięciowego w takich układach ze wzmacniaczami opera- 
cyjnymi mogą być dodatkowo wykorzystywane drugie z wejść. Przykładem może 
być tu układ pokazany na rys. 4-10b. Wobec przyjętych założeń zachodzą w ta- 
kim układzie zależności 


= (4-33) 


z 


Uy = —kU,+kU; = — KU, +kUag: zz” ay 
3 "A 


(4-34) 
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Z (4-34) dostajemy 


Uzę = U, (4-35) 


co podstawione do (4-33) pozwala wyznaczyć zależność U, , = f(U,) i ostatecznie 
po ponownym wykorzystaniu (4-35) otrzymać 


- (—h) 
Uag = m" Z, Z Ż: £ Z, Zą b) U4 (4-36) 
Z ZBZ mo. Z Z Z, 
lub 
—k 
ky = —CÓ (4-37) 
1+—+8(-k) | 
Za 
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| | | | | Rys. 4-11. Przykłady sprzężeń 
O===="" | zwrotnych mieszanych 


Tak bogata forma zależności wzmocnienia od wielu impedancji pozwala na kształ- 
towanie bardzo różnorodnych charakterystyk amplitudowych i fazowych. 

Pewnego komentarza wymagają jeszcze w tym miejscu tzw. sprzężenia 
mieszane. Są to ogólnie takie sprzężenia zwrotne, które poprzez zastosowanie 
bogatszych — nieczwórnikowych — torów transmisji zwrotnej pozwalają uzyski- 


wać znaczące sygnały zwrotne w całym przedziale (0, co) wartości |Z,| i znacząco 
oddziaływać na wartości napięcia U, i prądu 7, sygnałów sterujących wzmacnia- 
czem podstawowym w całym przedziale (0, 0) wartości |Z,|. Są to jakby równo- 
cześnie sprzężenia napięciowo-prądowe lub szeregowo-równoległe. Zaletą takich 
sprzężeń jest to, że pozwalają one znacznie elastyczniej kształtować parametry ro- 
bocze wzmacniaczy (np. oddziaływać na wzmocnienie przy niezmienionej wartości 
impedancji wyjściowej czy wejściowej itp.). Ograniczony zakres zastosowań tego 
rodzaju sprzężeń, przykładowo pokazanych na rys. 4-11, wynika z tego, że na ogół 
znacznie prostsze sprzężenia ,„czwórnikowe” wystarczają do zadowalającego 
ukształtowania parametrów wzmacniacza. Z tego też względu nie będziemy prze- 
prowadzać szczegółowej analizy ich własności. 


4.2.2. Wpływ sprzężenia zwrotnego na charakterystyki 
częstotliwościowe 


Punktem wyjścia do rozważań, jakie przeprowadzimy w tym punkcie, będzie 
otrzymana poprzednio zależność 


k(s) 
kę(S) = —G 4-38 
RE JONO Ś 
opisująca zmiany wzmocnienia napięciowego przy sprzężeniu szeregowym lub 
prądowego przy sprzężeniu równoległym. Zależność o takiej postaci opisuje także 
zmiany wzmocnień skutecznych w obu przypadkach. Niech transmitancja k(s) 
wzmacniacza ,„podstawowego” będzie opisana funkcją”? 


L©(S) 


KO = OC) 


(4-39) 
z warunkiem r > n. Fizycznie warunek ten wynika chociażby z istnienia ,,po- 
przecznych” pojemności tranzystorów i „wzdłużnych” rezystancji oraz indukcyj- 
ności i jest zgodny ze znanym faktem doswiadczalnym nieograniczonego zmniej- 
szania modułu transmitancji wszystkich realizowalnych wzmacniaczy przy wzroście 
częstotliwości. Dla transmitancji 8(s) toru zwrotnego przyjmiemy ogólnie 


ID(5) 
m©(s) 


6(5) = (4-40) 
z warunkiem q > p. 

W takich praktycznie najogólniejszych warunkach podstawienie (4-39) oraz (4-40) 
do (4-38) daje 


-_ Lom() Wto) 
107 UOm9:LGOIG) 7 WĘ* sa. 


" Wykładniki (n), (r), (p), (q) określają rzędy odpowiednich wielomianów. 
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* 


gdzie podane rzędy wielomianów W,(s) i W.(S) wynikają bezpośrednio z przyję- 
jętych wcześniej warunków, prowadzących do nierówności 


r+q > n+p 


Widać stąd, że transmitancja wzmacniacza ze sprzężeniem ma o „„q” 
więcej zarówno zer, jak i biegunów, co może być wykorzystane do 
ukształtowania odpowiednio bogatszej klasy charakterystyk częstotli- 
wościowych. 


„ 


Zależność (4-41) pokazuje ponadto, że te dodatkowe ,,qg”* zer w układzie ze sprzę- 
żeniem zwrotnym jest zbieżne ze zbiorem ,,q”* biegunów transmitancji 8(s). Przy- 
kładowo, przy często spotykanych realizacjach sprzężenia zwrotnego mamy 


BG) = pzp 
PG) = Egz 
co wobec (4-41) daje odpowiednio 
kr) = — ZOREŁSTIG 
kr) = OZOZIEŁDUCOJ 


Zauważmy przy okazji, że przy stabilnych torach transmisji zwrotnej” sprzężenie 
zwrotne we wzmacniaczach minimalnofazowych daje także minimalnofazowe 
wzmacniacze ze sprzężeniem”. 

Pokazując, że sprzężenie zwrotne może wpływać na liczbę i rozkłady zer i bie- 
gunów transmitancji uzasadniliśmy tym samym intuicyjnie dość oczywisty wynik, 
iż dodawanie do struktury wzmacniacza oporników, kondensatorów itp. zmieni 
jego charakterystyki częstotliwościowe. Dlatego pokażemy teraz, że to 


oddziaływanie na charakterystyki poprzez mechanizm sprzężenia zwrot- 
nego jes. korzystniejsze od oddziaływania poprzez wtrącanie korekto- 
rów y(S). 


Obie możliwości ilustruje rys. 4-12. 


* kę(5) z Kę(5) 


, Rys. 4-12. Schematy blokowe 
o 7 O > układów pozwalających 
przekształcać transmitancję k(5) 


O —© w transmitancję ky(s) 


1) Tzn. kiedy równanie m(s) = O, nie ma pierwiastków w prawej półpłaszczyźnie zmiennej s. 
2) Minimalnofazowy — to układ, w którym zera transmitancji nie znajdują się w prawej pół- 
płaszczyźnie zmiennej s. W układach tego rodzaju zachodzą jednoznaczne związki pomiędzy 
charakterystykami amplitudowymi i fazowymi. 


LO 
Niech dla przekształcenia k(s) = a w wymaganą transmitancję kę(s) w ukła- 


j ; Ria pe zożęsi ką i 3 
dzie ze sprzężeniem musi być 8(5) = „BC Realizacja takiej transmitancji 


zwrotnej wymaga co najmniej q niezależnych elementów reaktancyjnych** (konden- 
satorów, cewek). Jeżeli układy z korektorami (rys. 4-12b) mają zrealizować taką 
samą zmianę transmitancji, to musi być 


k(s) _ 
k,(s) = TEBGOÓkG) y(5)k(S) (4-42) 
Tak więc transmitancja korektora y(s) musi być 


M©(s)m©(s) 


1 
76 = TĘBGK) 7 MPR) MAJĘTOL A 


Przy założeniach podanych przy zależnościach (4-39) i (4-4) wynika, 
że w takich warunkach 

WY+a ( s) 
/6) = węza(s) (4-44) 
a zatem korektor musi ogólnie mieć więcej — bowiem aż (r+4q) — nie- 
zależnych elementów reaktancyjnych. 


Dodatkowo tracimy w takim przypadku wszelkie inne korzyści, jakie można 
otrzymać poprzez zastosowanie sprzężenia zwrotnego (np. zmniejszenie wrażli- 
wości). Problem ten omówimy dokładniej w dalszej części naszych rozważań. 

Pewnego komentarza wymaga tutaj jeszcze wpływ sprzężenia zwrotnego na tzw. 
pole wzmocnienia. Jeżeli nominalna wartość wzmocnienia przy „„średnich” często- 
tliwościach przenoszonego przez wzmacniacz pasma wynosi ko = |k(wv)|, a górna 


częstotliwość graniczna, przy której wzmocnienie maleje do wartości? 


J2 
x 0,707ko, jest f;, wówczas polem wzmocnienia J nazywamy iloczyn tych war- 
tości, tzn.” 


J = kofą 
Tak zdefiniowane pole wzmocnienia jest więc pewnym zbiorczym wskaźnikiem 
zdolności wzmacniających i może być obliczone oddzielnie dla wzmacniacza „pod- 
stawowego” k(w) oraz wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym ky(w). Jeżeli 
pierwsze z tych pól oznaczymy symbolem J;, a drugie symbolem Jy, to okaże się, 
że ogólnie mogą to być różne liczby. 


". Liczba niezależnych (tzn. nie połączonych szeregowo lub równolegle) elementów reaktancyj- 
nych wyznacza rząd wielomianów transmitancji. 

2) W miarze decybelowej odpowiada to spadkowi wzmocnienia o 3 dB. 

% Ag „pole wzmocnienia” jest używana także dla iloczynu ko i pulsacji granicznej o ,= 
= refy. 
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Szczegółowa analiza różnorodnych układów wzmacniaczy ze sprzęże- 

niem zwrotnym pokazała, że przy dostatecznie regularnych charakte- 

rystykach częstotliwościowych (np. maksymalnie płaskiej czy równo- 

miernie falistej) zachodzą ograniczenia | 
J 

04-77 <20 (4-45) 
Jk 

Sprzężenie zwrotne może więc w znacznym stopniu zmniejszyć pole 

wzmocnienia, ale również może doprowadzić do pewnego przyrostu 

tego parametru. 


Jeżeli jednak wykluczymy takie przypadki szczególnie niekorzystnego rozwiązania 
toru sprzężenia zwrotnego, a także mało prawdopodobny przypadek, by w klasie 
obwodów SLS istniało sprzężenie, które (przy zachowaniu warunków stabilności 
wzmacniacza) pozwala uzyskać Jy > 2Jy, to w pierwszym przybliżeniu można po- 
wiedzieć, że najczęściej sprzężenie zwrotne nieznacznie wpływa na pole wzmoc- 
nienia. 

Przejdziemy obecnie do omówienia wpływu sprzężenia zwrotnego na charaktery- 
styki fazowe wzmacniaczy. Będziemy poszukiwać odpowiedzi na pytanie, w jaki 
sposób charakterystyki amplitudowe i fazowe członów „,k” oraz ,,8” wpływają na 
charakterystykę fazową wzmacniacza ze sprzężeniem. 

Z zależności (4-38) mamy 


k(jo) 
1+B(jo)k(jo) 
skąd, po podstawieniu 
k(jo) = k(o)e”* 
blio) = B(0)e'B 


otrzymujemy 


k;(jo) = = k,(o)e?r") (4-38) 


B(o)k(o)sinipr(v) +ps(o)]  _ 
+$8(o)k(o)cos[pi(o) + pz(0)] 


w sin gy(0) — B(o)k(0)sinpp(w) 3 
SPP 08 p,(v) +5(0o)k(o)cos 6) P> 


pę(o) = py(v)—arctg 1 


Pokazaliśmy w ten sposób, że w ogólnym przypadku wpływ sprzężenia 
zwrotnego na charakterystyki fazowe wzmacniacza jest dość złożony. 


Zauważmy jednak, że przesunięcie fazowe wzmacniacza ze sprzężeniem gy w dwu 
przypadkach staje się równe przesunięciu samego wzmacniacza g,. Pierwszy taki 
przypadek występuje przy pulsacjach, dla których 8(») k(o) jest bliskie zeru (zanik 
sprzężenia). W każdym praktycznie realizowalnym wzmacniaczu sytuacja taka 
musi wystąpić przy pulsacjach dostatecznie przekraczających górną częstotliwość 
graniczną (patrz rozdz. 5). Sytuacja taka wystąpi także w każdym wzmacniaczu 


zawierającym tzw. kondensatory sprzęgające”> przy bardzo małych pulsacjach, po- 
nieważ wówczas także B(o)k(o)|„xo £ 0. Drugi przypadek, kiedy gę = gy, wystę- 
puje wówczas, kiedy transmitancja [8(jv)k(j»o)] ma wartość rzeczywistą. Formalnie 
odpowiada to takim pulsacjom, przy których sin[94(0) + pg(w)] = 0. Praktycznie 
stan tego rodzaju występuje często przy środkowych częstotliwościach pasma 
wzmacniacza, gdy gą % tn' 180” (n = 1,2,...), a o, % O. Jeżeli w pewnym za- 
kresie częstotliwości gg x 0, natomiast przesunięcie fazowe samego wzmacniacza 
q, jest na tyle małe, że można przyjąć 


cospęy %£ 1,  Sinqy £ tgQz * Q*k 


to na podstawie zależności (4-46) możemy napisać 


| i 
4. ASP ORE2.: E 
Wro SSSYPŁOR 11fk 7 


pk małe 


Z sytuacją tego rodzaju spotykamy się czasami w przypadku wzmacniaczy nie 
odwracających fazy przy pulsacjach niewiele odbiegających od środkowych pul- 
sacji pasma wyg. 
Dla określenia charakterystyki fazowej wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym 
w przypadku ogólnym piszemy 
1 kp | 1 

kę = „| = —- e" Wp(Ae'* 4-48 
przy czym dla określenia argumentu « stosujemy tzw. wykresy Nicholsa [2]-: [5]. 
Wykresy te dotyczą funkcji? 

kB. |kf|e'Pr+7p M 

J(kh) = 1+k8 4 |kg|e'Pe+9p) = Ae 
wiążąc pomiędzy sobą wartości |kB|, (94+Qg) oraz A i u w sposób szkicowo 
przedstawiony na rys. 4-13. Zauważmy przy tym, że ze względu na okresowość 


sB A 204g (kal 


Rvs. 4-13. Ilustracja 
przedstawiająca sposób 
korzystania z wykresów 


urg(kB)=F4*+ fg 


Nicholsa -7807 0” 77807 


' Są to kondensatory tworzące jedyny tor dla sygnałów zmiennych pomiędzy źródłem sygnału 
a stopniem wejściowym oraz pomiędzy kolejnymi stopniami wzmacniającymi. 

+ Z wykresów tych można oczywiście korzystać analizując dowolne funkcje zmiennej zespolonej 
z o postaci 


1+z 


4/141 


142/4 


Rys. 4-14. Wykresy N. B. Nicholsa [2] Ae* = 
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funkcji trygonometrycznych wykresy takie powtarzają się w skali (gy +95) co 
360”. 

Znając wartości 4 i «, a ponadto |8| i gg możemy określić parametry wzmacnia- 
cza ze sprzężeniem z zależności 


A 
kę = —— L 
oraz 
Pr = A—Qg (4-50) 


Wykresy Nicholsa przedstawia rys. 4-14. 

Mówiliśmy dotychczas o wpływie sprzężenia zwrotnego na transmitancję widmo- 
wą ky(jo), a więc funkcję opisującą bezpośrednio wzmacnianie sygnałów sinusoi- 
dalnych. Często jednak sygnały sterujące mają postać odmienną (np. impulsową) 
i dogodniejsze staje się operowanie funkcjami transmisyjnymi, określonymi w dzie- 
dzinie czasu. Najczęściej stosowaną funkcją tego rodzaju jest odpowiedź na skok 
jednostkowy h(t), pozwalająca oceniać oscylacyjność, szybkość narastania czy 
opóźnienie sygnału wyjściowego. 

Jeżeli znamy transmitancję wzmacniacza k, to jego odpowiedź na skok jednostko- 
wy można wyznaczyć jako transformatę odwrotną z zależności 


h(t) = s | 560] = 2-]56 | (4-51) 
jo Ss 
Analogicznie dla wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym możemy napisać 
ły(t) = |) | = e| 26) (4-517) 


Ponieważ pokazaliśmy już, że sprzężenie zwrotne pozwala na ukształtowanie 
transmitancji kyę(s) znacznie różnych od transmitancji samego wzmacniacza k(Ss), 
to tym samym pokazaliśmy, że może być ono przydatne także do zmiany — czy 
nawet optymalizacji — własności wzmacniacza w dziedzinie czasu. 


Warto przy tym podkreślić, że z równym powodzeniem sprzężenie 
zwrotne może wpływać na ukształtowanie zarówno czoła impulsu wyj- 
ściowego (tzn. jego szybkości narastania i oscylacyjności), jak też wierz- 
chołka (tzn. zwisów). | 
Dokładniejszą analizę własności wzmacniaczy w dziedzinie czasu, a także powiązań 


pomiędzy własnościami w dziedzinie czasu i częstotliwości przeprowadzono w roz- 
dziale 5. 


4.2.3. Wpływ sprzężenia zwrotnego na wrażliwość” 


Wzmocnienia i impedancje robocze wzmacniaczy zależą od parametrów elemen- 
tów składowych. Jednakże wrażliwość parametrów roboczych na zmiany para- 
metrów elementów jest zależna od struktury wzmacniacza, a co najważniejsze 
może być zmniejszana poprzez zastosowanie ujemnego sprzężenia zwrotnego. 


Można nawet powiedzieć, że możliwość zmniejszenia tej wrażliwości 
poprzez sprzężenie zwrotne stanowi główny powód, dzięki któremu 
jest ono stosowane nieomal w każdym wzmacniaczu. 


Nasze rozważania na ten temat zaczniemy od elementarnego przykładu, pokazują- 
cego podstawowe powody i cechy tego oddziaływania sprzężenia zwrotnego na 
wrażliwość. Mianowicie rozważymy wrażliwość wzmocnienia w układzie pokaza- 
nym na rys. 4-15a i porównamy ją z wrażliwością wzmocnienia w układzie ze sprzę- 
żeniem zwrotnym, jaki przedstawiono na rys. 4-15b. Założymy przy tym, że wzmac- 


usj 
Q £, 0 2 
R ń d 
Rys. 4-15. Przykłady prostych | 
wzmacniaczy [ej P 
a — bez sprzężenia zwrotnego, b — ze We R z 
Z 


sprzężeniem zwrotnym 


niany sygnał jest sinusoidalny, a jego częstotliwość jest na tyle mała, iż wpływ 
pojemności Cza i Cyz może być pominięty. Przyjmiemy także dla uproszczenia, 
że rezystancja wyjściowa tranzystora 1/g, jest znacznie większa od rezystancji R;. 
W tych warunkach wzmocnienie napięciowe układu z rys. 4-15a wynosi 


ky = — gm Ry = (gm; R.) | (4-52) 


Zbadajmy teraz wpływ małych zmian parametrów óg, i 6R, na wzmocnienie. 
Traktując mały przyrost wzmocnienia jako różniczkę zupełną funkcji dwu zmien- 
nych możemy napisać 

ok ok, 


Óku = Pa Ógm + R; ÓR;, = — (R; Ógm + gm ÓR;) (4-53) 


Stąd względny przyrost wzmocnienia 


== 4 (4-54) 


1) Niektórzy autorzy zamiast pojęcia wrażliwości stosują — na zasadzie synonimu — pojęcie 
czułości. W naszych dalszych rozważaniach pojęcie czułości będziemy stosować dla określenia 
minimalnych sygnałów wejściowych — np. czułość I uV. 


4[145. 


W przypadku wzmacniacza ze sprzężeniem (rys. 4-15b) mamy”? 


kug = x 2B sz) ZŚm Ka = 
1+A5,k, M R, R 
> R; (—£m a) 
— LŚmka _ 
"ARR, Ja(gm, Ra, R.) (4-55) 


Teraz małe zmiany g„, Ry i R. wywołują zmianę wzmocnienia ók,,, którą analo- 
gicznie jak poprzednio, potraktujemy jak różniczkę zupełną funkcji trzech zmien- 
nych. Otrzymamy wówczas 


dk, dk, Okug 


GARE y z 
óku uf dg Ógm + 3 R. ÓR, + 3 R. ÓR, 
Ri Śm A Ri 
ZEE NIEME | EE LLET YJ 4-56 


Względny przyrost wzmocnienia w układzie ze sprzężeniem zwrotnym wynosi 
zatem 
Ókur 1 óg„ , ÓRa gmR. ŚR, 


ko 1ĘRG. m R itRe, R. GR 


Porównanie zależności (4-57) i (4-54) pokazuje przede wszystkim, że w układzie 
ze sprzężeniem zmalał wpływ zmian óg, i to w takim samym stosunku, w jakim 
zmalało wzmocnienie. Natomiast nie uległo zmianie oddziaływanie przyrostu ÓRy 
i pojawił się dodatkowy wpływ zmian R,. W praktyce duże rozrzuty czy zmiany 
wartości występują w przypadku parametrów różniczkowych tranzystorów (np. 
£m), a są nieporównanie mniejsze w przypadku oporników czy kondensatorów. 
Ógm óR ÓR 


= 7 dz-T12=4059 
: + 10%, R; R = 0 0» 


Przykładowo, gdyby 1+KR;gm=5, 


wówczas otrzymalibyśmy 
a) wzmacniacz bez sprzężenia 


Oku, 


maa + 10,5% 
b) wzmacniacz ze sprzężeniem 
Okuę o o o o 
u 


a więc nastąpiłoby istotne zmniejszenie przyrostu wzmocnienia. Podkreślmy jed- 
nak, że gdyby względne przyrosty g„, Rai R. były tego samego rzędu, a sprzężenie 
zwrotne słabe (R. g„ — małe), to jego oddziaływanie na wrażliwość byłoby zniko- 
me (lub nawet negatywne). 


1) Patrz: analiza układów ze sprzężeniem szeregowym, pokazanych na rys. 4-6. 


Jeżeli dowolny parametr roboczy A zależy od parametru elementu lub 
części składowej wzmacniacza P, wówczas za miarę wrażliwości na 
mały przyrost dP uważamy wartość stosunku 


JA 
A d(ln 4) 
z 4-58 
0 "dp - din?) 07. 
"P 
Podobnie za miarę wrażliwości wielkoprzyrostowej uważamy 


M4 
Świeże ; (4-59) 
AP 


P 


Jeżeli układ liniowy SLS bez idealnych elementów transformujących (idealnego 
transformatora, konwertera impedancji lub żyratora) ma parametry x, , Xx>, ..., X;, 
wówczas każdy parametr roboczy może być opisany zależnością”) 


L, (jo, Xr; X2s s::5 Xi-1)+ZLa(jo, X1> X2s 115 Xi-1) X; 


A(jo, x) = M;(jo, X1> X25 **:> Xi-1) +Ma(jo, X1s X2s :*:> Xi-1)Xi - 
L(jo) 

= c 4-60 
M(jo) ak 


a więc funkcją biliniową parametru x;. 
W takim przypadku pomiędzy wrażliwością wielkoprzyrostową i małoprzyrosto- 
wą zachodzi zależność [6], [7] 
SA 
SWź, = KA (4-61) 
1 s Sa, 

gdzie SZ) — wrażliwość małoprzyrostowa mianownika A(jo, x;). 
Badanie wrażliwości wielkoprzyrostowych jest zadaniem rachunkowo trudnym. 
Z zależności (4-61) widać jednak, że zmniejszenie wrażliwości małoprzyrostowej 
Sż, jest korzystne także z punktu widzenia wrażliwości wielkoprzyrostowej. Dlate- 
go w dalszych rozważaniach ograniczymy się wyłącznie do analizy wpływu ma- 
łych zmian parametrów. Zaczniemy od zbadania wrażliwości małoprzyrostowej 
wzmocnienia k,+ na zmiany parametrów elementów. Założymy w tym celu, że 
wzmocnienie członu k zależy od parametrów Xy, Xą, ..., X;, ..., X„, natomiast 
transmitancja od parametrów yy, Va ..., Vs ::» Fm. Jeżeli parametr x; wzmac- 
niacza ulega małym zmianom, to możemy napisać 


k(0) = fą(X1, X2, +39 Kis 1015 Xx„) 
H(01> X2 1, XiŁdX;, ..., X„) == k(0)+dk 


1) Dla uproszczenia zapisu przyjęto, że badamy wrażliwość na zmiany parametru o największym 
wskaźniku. Ponieważ numeracja parametrów jest zupełnie dowolna, zależności te zachodzą 
oczywiście dla dowolnego z nich. W zbiorze parametrów roboczych pomijamy wzmocnienia 
mocy, dla których zależność (4-60) nie obowiązuje. 


Il Wzmacniacze i generatory 
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Podobnie gdy zachodzą małe zmiany parametru y,, mamy 
600) ZACZERZE 229 Vs 1:1 Jm) 
fa01s Vas +++» VŁAYW +: Ym) 5 600)+d8 


Teraz z zależności 


k = k fa(X1:%2; ...5 Xi, X) 
ć 1+kf 1+fi(x:, (oś 0 Xp) AOR Hi) 


otrzymujemy 


dłkę Ok i 

kę _ ky a 0X; ; ; 1 

07 dą 144080) 10 SAĘ 
Xi 
dky 28 

Śr: 0 k(0) (4-63) 

"dy 1+k(0)8(0) | i 
JI 


Widać, że wrażliwość wzmocnienia układu ze sprzężeniem zwrotnym na 
zmiany parametrów jest tym mniejsza, im wartość | 1+k(0)8(0)| jest 
większa oraz że jest ona różna dla elementów tworzących człon wzmac- 
niający „k” (mniejsza) i dla elementów tworzących człon sprzężenia 
„„B” (większa). Z załeżności (4-63) widać także, że wrażliwość na zmia- 
ny parametrów członu ,,$” jest szczególnie duża we wzmacniaczach 
o dużych wartościach k(0). 


Wyznaczenie całkowitych przyrostów wzmocnienia w przypadku zmian wielu 
parametrów wzmacniacza jest często bardzo uciążliwe. Wynika to zwłaszcza z tego, 
że na parametry wielu elementów może oddziaływać wspólny czynnik pierwotny 
(np. temperatura otoczenia lub parametry procesu dyfuzji w procesie produkcji 
układu scalonego itp.) i wówczas jego zmiany wywołują wzajemnie powiązane 
(skorelowane) zmiany parametrów. Stąd też dla ogólnej oceny wpływu sprzężenia 
zwrotnego często bada się jedynie wrażliwości parametrów roboczych na zmiany 
transmitancji k i 8. 

Zaczniemy nasze rozważania na ten temat od najprostszego pizypadku, kiedy 


; , ; k 
transmitancje k i 8 mają wartości rzeczywiste. Wiedząc np., że kę = TEkB 
otrzymujemy 

Sk 
dky 2 k kB dB (4-64) 


ky 1+kB 1+kB B 


a więc 
SĘ = "TE 
SH = TF 
co pozwala dalej napisać 
Ż sk (4-65) 
SH = ca (4-66) 


Z zależności tych wynika natychmiast, że sprzężenie ujemne (tzn. takie, 
przy którym |1+k$8| > 1) zmniejsza wrażliwość wzmocnienia układu 
ze sprzężeniem na zmiany transmitancji k i praktycznie (zwłaszcza przy 
stosunkowo silnym sprzężeniu, gdy kf — duże) nie wpływa na oddzia- 
ływanie zmian transmitancji f. 
Wpływ sprzężenia zwrotnego na impedancje robocze można także ustalić na 
podstawie zależności wyprowadzonych w p. 4-2-1. Przykładowo rozpatrzmy układ 
ze sprzężeniem szeregowym, gdy [patrz wzór (4-21)] 


Zwef F Zwe(1 + Buk) = Zwe Ar (4-21) 
Tutaj Ap = 1+ = 
dAz = a (1+8,k, di, + a (1+8,k,)dk, = kudó,+fudk, (4-67) 


Zmiany parametrów, które spowodowały mały przyrost dk, spowodują równo- 
cześnie pewien mały przyrost impedancji wejściowej dz„,. Mając to na uwadze 
możemy napisać dla układu z przyrostami parametrów”? 


Zwej t dZwey = (Zwe +dz,e) (4A;+d4;) (4-68) 


Stąd (pomijając mały składnik dz, dAp) otrzymujemy 


dZwey z dZ ye e Buku (|: 53 zaj (4-69) 


Zwef Zwe 1+B,ku Bu 
a więc 
|szee'| = = 1 
Buk 
Szwef| —. SK] = 2. u ABU] zl 


1) Analogiczną procedurę można było zastosować także przy badaniu s czy Sg” pisząc 
ku+ dk, 

(-+Bk) + (kudBu+Pdku) 

skąd po pominięciu „„małych” składników (typu dk,-d$.) otrzymujemy (4-64). 


(kę4+dk;) = 


11* 
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Ponieważ ujemne sprzężenie zwrotne zmniejsza wzmocnienie; wobec 
tego dla kompensacji tego ubytku w układzie ze sprzężeniem trzeba 
ogólnie zastosować większą liczbę stopni wzmacniających. 


Porównajmy dlatego, pod względem wrażliwości na zmiany wzmocnienia stopni 
składowych dk;, dwie realizacje wzmacniaczy wielostopniowych: pierwszą o n, 
stopniach bez sprzężenia zwrotnego oraz drugą o n, stopniach z ujemnym sprzę- 
żeniem zwrotnym przy założeniu, że ich całkowite wzmocnienia są jednakowe. Dla 
uproszczenia rozważań założymy przy tym, że wszystkie stopnie są jednakowe, 
a ich wzmocnienia k, podlegają jednakowym zmianom. We wzmacniaczu bez 
sprzężenia mamy wówczas 


k, = ky 
a stąd 
dk dk, 
L= 4-70 
k. Hy k, ( ) 
We wzmacniaczu ze sprzężeniem zwrotnym (wielostopniowym) mamy natomiast 
kie 
kop — 1 SM 8 k: r 
"astąd 
dkoy a ha dk; (4-71) 


ke 1+Bki ki. 
Wzmocnienia całkowite takich wzmacniaczy będą jednakowe (tzn. |k.| = |k-yl); 

gdy” | 
I1+8ką| = |k,|"27": (4-72) 


Przyjmując taki warunek oraz uwzględniając zależności (4-70) i (4-71) otrzymu- 
jemy 


| lk,|”3 
SĘ Ny 
r» kożkar=arYta (4-73) 
Sk |kc,|”2 
Na 


Można pokazać, że jeśli tylko |k;| > 2, to wrażliwość wzmacniacza ze sprzęże- 
niem zwrotnym jest mniejsza aniżeli wrażliwość wzmacniacza bez sprzężenia, tzn. 
k k r 

ISĘę'| < |Sk;] (73) 

czkcf 

Można zatem powiedzieć, że nawet wówczas, kiedy poprzez powięk- 

szenie liczby stopni wyrównujemy wzmocnienia wzmacniaczy bez sprzę- 

żenia i z ujemnym sprzężeniem zwrotnym, to praktycznie zawsze ten 

drugi wzmacniacz będzie miał znacznie większą stałość wzmocnienia. 


1) Przy rozważanym sprzężeniu ujemnym |1+8k42| > 1, tzn. ma > m. Gdybyśmy rozważali 
sprzężenie dodatnie, to byłoby m, < m, i odpowiedniej zmianie uległyby także dalsze wnioski. 


Przejdźmy obecnie do ogólniejszego przypadku, kiedy 
k = |k|e'?* 
B = |Ble”B 


i w rezultacie 


ky = = LICA 


RE IE 
1+8k 
Dla wrażliwości na zmiany transmitancji k mamy 


dy _ (1 dk 
kę o 1+fk k 


co możemy dalej zapisać w postaci 


(kęl|dkye"er+sen=|kleer _ 
ky] gjPr 


= i 1 ||. (kl+|dfee'oe+*o_— |kjevw 
- |Reżzz m fzz)| je (4-14) 


Teraz pomijając składniki ,„małe” (o postaci dg, ' |dk|) i zakładając, że e'? = 
m 1+jdo, otrzymujemy 


dk 1 dk 1 
se salę 2 = 1+8k IŻ - Im-ppgi 1+8k Jan. (4-75) 
, 1 dk 


Występujące w tych zależnościach funkcje transmitancji k5 


sady 


oraz 


©, = Im rze) 


są przedstawione na rys. 4-16 [8], [9]. 
Dla wrażliwości wzmocnienia na zmiany transmitancji zwrotnej £ możemy analo- 
gicznie napisać 


dky * 
kę 


o - Reese 1+8k | | +m-peg 1+8k Jar (4-77) 


7 k JE 
di = -ial--ężz) || *e(rege w 82 
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Zauważmy, że występujące tutaj funkcje transmitancji kB 


b, ze r) 
— Bk 
Ba 1m| rr | 


można wyznaczyć stosując przedstawione poprzednio wykresy N. B. Nicholsa 
(rys. 4-13 oraz rys. 4-14). 


270 300 330 360% 


-150 Rys. 4-16. Zależność ©, 
oraz ©, od transmitancji 
kB układu ze 
sprzężeniem zwrotnym 


Z przedstawionych rozważań wynika, że dla pełnego opisania wrażliwości wzmoc- 
nienia w układzie ze sprzężeniem zwrotnym trzeba podać wartości składowych 


SIT, Sh, Si, Se, Sie, Są! SIĄ» Sw, 
przy czym — co widać z zależności (4-75) -- (4-78) — zachodzą pomiędzy nimi 
relacje 


e = O (4-79) 


Sy! — RZEKĘ 
Bi Ps eg 


Gra Em - glkyl 

ARE PBPT Śr 
W podobny sposób można badać wrażliwość innych parametrów roboczych 
wzmacniacza na zmiany składowych transmitancji k oraz 8. Wyniki uzyskane 
przy analizie wrażliwości parametrów roboczych są przydatne przy analizie do- 
puszczalnych tolerancji parametrów elementów, z jakich jest zbudowany wzmac- 
niacz. W ogólnym przypadku trzeba wówczas badać wrażliwość wielkoprzyrosto- 
wą i uwzględniać dodatkowe czynniki, takie jak np. związek kosztów z tolerancją, 
korelacje pomiędzy odchyleniami od minimalnych wartości parametrów, powsta- 
jące w procesie produkcji układów scalonych itp. Tego rodzaju analizy wrażli- 
wości i tolerancji prowadzą często do trudnych problemów rachunkowych i ma- 


tematycznych [6], [7], [10]-: [12]. 


4.2.4. Wpływ sprzężenia zwrotnego na niezawodność” 


Wzmacniacz ze sprzężeniem zwrotnym w porównaniu ze wzmacniaczem bez 
sprzężenia odznacza się mniejszą wrażliwością na zmiany parametrów elementów, 
a równocześnie większą liczbą elementów. Z tego względu badając wpływ sprzęże- 
nia zwrotnego na niezawodność, tzn. zdolność wzmacniacza do utrzymywania 
parametrów roboczych w określonych przedziałach, można łatwo stwierdzić, 
że 


przy sprzężeniu ujemnym następuje zmniejszenie prawdopodobieństwa 
uszkodzeń parametrycznych?, natomiast wzrasta prawdopodobieństwo 
uszkodzeń nagłych (katastroficznych). 


Ponieważ uszkodzenia oraz niekontrolowane zmiany parametrów ełementów są 
zdarzeniami losowymi, to również i analiza wpływu sprzężenia zwrotnego na nie- 
zawodność wymaga zastosowania metod probabilistycznych. W analizach tego 
rodzaju [13]--[16] uwzględnia się parametry niezawodnościowe elementów, 
współczynniki korelacji pomiędzy zmianami parametrów różniczkowych tranzy- 
storów, a także rozkłady gęstości prawdopodobieństwa wartości parametrów 
określane w długich okresach eksploatacji dla danego rodzaju elementu. 


Dotychczas przeprowadzone analizy tego rodzaju pozwalają stwierdzić, 
że. | 

a) przy zadanych cechach niezawodnościowych elementów istnieje opty- 
malna pod względem niezawodności struktura wzmacniacza ze sprzę- 
żeniem zwrotnym [14], 

b) prawdopodobieństwo uszkodzeń parametrycznych maleje zarówno 


1 Miary niezawodności — patrz rozdz. 1. 
2) Tzn. takich, przy których wykroczenie parametrów roboczych poza obszar poprawnej pracy 
wynika z ciągłych (i na ogół powolnych) zmian parametrów elementów wzmacniacza. 


4/153 


154/4 


przy dowolnym sprzężeniu ujemnym jak też przy dostatecznie silnym 
sprzężeniu dodatnim [15], [16], 

c) w przypadku sprzężeń ujemnych zmniejszenie prawdopodobieństwa 
uszkodzeń parametrycznych jest proporcjonalne do wartości wzmocnie- 
nia |k| i znacznie zależy od niezawodności elementów tworzących tor 
transmisji zwrotnej 5 [16], 

d) z punktu widzenia niezawodności wzmacniacza korzystne jest równo- 
czesne stosowanie sprzężeń lokalnych (obejmujących jeden stopień 
wzmacniający) oraz sprzężeń wielostopniowych (obejmujących kiłka 
stopni wzmacniających). 


Równocześnie jednak z dotychczas przeprowadzonych analiz nie wynikają żadne 
ograniczenia ilościowe, a wiadomo jedynie z przeprowadzonych analiz nume- 
rycznych [16], że zmniejszenie intensywności uszkodzeń może być wielokrotne. 


4.2.5. _ Wpływ sprzężenia zwrotnego na szumy własne 
wzmacniaczy 


W każdym rzeczywistym wzmacniaczu mamy do czynienia z licznymi źródłami 
szumów własnych jego elementów, wynikającymi z przyczyn omówionych w roz- 
działe 1. 

Szumy są także wprowadzane na wejście wzmacniacza ze źródła sygnału chociaż- 
by dlatego, że występują szumy cieplne jego impedancji wewnętrznej [patrz wzory 
(1-50) oraz (1-51)]. 

Za miarę własności szumowych wzmacniaczy” najczęściej uważany jest współ- 
czynnik szumu F. Jest to liczba równa stosunkowi mocy szumów dostarczanych 
do obciążenia przez wzmacniacz rzeczywisty do mocy szumów na wyjściu wzmac- 
niacza o identycznych parametrach roboczych ale pozbawionego szumów wła- 
snych i sterowanego wyłącznie szumami cieplnymi (T = T, = 290 K) impedancji 
źródła sygnału. 


Można pokazać, że sprzężenie zwrotne oddziałuje ogólnie na współ- 
czynnik szumów wzmacniacza, ponieważ: 

a) zmienia transmisję (do wyjścia) szumów występujących w pierwotnej 
strukturze wzmacniacza, 

b) wpływa na transmisję szumów cieplnych źródła sygnału (poprzez od- 
działywanie na impedancję wejściową wzmacniacza), 

c) wprowadza dodatkowe źródła szumów, związane z elementami wpro- 
wadzonymi do wzmacniacza dla realizacji sprzężenia zwrotnego. 


Znaczenie każdej z tych przyczyn zależy od struktury wzmacniacza ze sprzężeniem 
zwrotnym oraz parametrów jego elementów. Analiza tego oddziaływania może 
być przeprowadzona w każdym konkretnym przypadku, np. poprzez zastosowanie 


t) Inne parametry szumowe oraz dokładniejsze omówienie zagadnień związanych z szumami 
wzmacniaczy — patrz rozdział 8. 


sinusoidalnych równoważników szumów własnych oraz równoważne (z punktu 
- widzenia szumów wyjściowych) przenoszenie źródeł szumowych (patrz np. [17], 
str. 31—33). Warto jednak zauważyć, że współczynnik szumu F może być opisany 
zależnościami 


l; 
po Paw _ _Pszw ,  Psezw ek (4-80) 
Bz wyid k,: Psz we ? ze Wy P; 
KA Jag: we (5:].. 
gdzie: P, we, Pswy — moce sygnałów odpowiednio na wejściu i wyjściu, 
P;z we, Psz wy — MOCE szumów odpowiednio na wejściu i wyjściu, 
Pssówii — moc szumów na wyjściu wzmacniacza idealnego. 


Ponieważ rozważamy tutaj przypadek wzmacniacza małych sygnałów (liniowego), 
to bezpośrednio z zasady Thevenina wynika, że występujące w ostatniej z zależ- 
ności stosunki mocy sygnału do szumu są niezależne od wartości impedancji ob- 
ciążenia. Pozwala to uprościć obliczanie współczynnika szumu, a w szczególnym 
przypadku układów pokazanych na rys. 4-17a i b oznacza, że mają one takie 


b 
2ą 


Rys. 4-17 
Przykładowe 
wzmacniacze Ze 
sprzężeniem 
zwrotnym (a i b) gd 

oraz wzmacniacze C > żę 
równoważne pod — - 
względem 
współczynnika 
szumu (c i d) 


(Pozwarcie ) 


same współczynniki szumu jak odpowiednie układy z rys. 4-17c i d. Jednakże 
nawet tak uproszczona analiza jest dość uciążliwa rachunkowo. Przykładowo, 
jeżeli dla przypadku wzmacniacza ze sprzężeniem napięciowym równoległym 
z rys. 4-17a zastosujemy szumowy schemat zastępczy jak na rys. 4-18a'), wówczas 
otrzymamy [18] 

izy Łiżyt u;,|V;+ Vy-+ywel? +iż|1 + Zkor(7y+ Vy +y„ol” 


; 2 
lszg 


F, = (4-81) 


gdzie: iż, = 4kTReY,df 

lt = 4kT Re Yydf 

uz, = AKTR.„df 

iż, = 4kTg,.df 
1) Źródło SEM o wartości Zxo, i.. opisuje korelację wzajemną, jaka ogólnie może wystąpić 
pomiędzy i;z(t) i u.z(t). Zapis ten ma charakter umowny i operuje sinusoidalnymi równoważni- 


kami szumu. Natomiast Z%,, jest tzw. impedancją korelacji, którą stosunkowo prosto można 
wyznaczyć doświadczalnie (patrz rozdz. 8). 
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Rys. 4-18. Szumowe 
schematy zastępcze 
wzmacniaczy ze 
sprzężeniem zwrotnym 


Jest to, jak widać, zależność ogólnie dość złożona. W szczególnym przypadku, 
kiedy 

I = £y 

Y, = Żo 


otrzymujemy stąd 


(>= | 

Pszdńi bez sprz. = 1 graf Rz + gylZkor|?8sz 

(52m | Sg Ra IV Rysa? i R;; za [1 + Zkor(Vy + Ywe)|*£sz 
Poi zesprz, 


(4-82) 
Przy wartościach liczbowych spotykanych w praktyce zamiast dość złożonej za- 
leżności (4-82) można stosować zależność przybliżoną [18] 


( Pzygn 
JE szła bez sprz. w 1---Ś1 (4-82') 
( P sygn | Ś9 
£ ni ze Sprz. 
gdzie g, = ReY,. 
Jeżeli gy < gą — Co najczęściej ma miejsce — wówczas jak widać z (4-82') sprzęże- 


nie zwrotne jedynie nieznacznie wpływa na współczynnik szumu. Podobnie, jeżeli 
dla wzmacniacza ze sprzężeniem prądowym — szeregowym z rys. 4-17b zastosu- 
jemy szumowy schemat zastępczy pokazany na rys. 4-18b, wówczas otrzymamy 


[18] 


uż. uży tużl +Yywe(Zo+ZI? +iŻ|Zą+ Zy+ 
+ Zkorl1 +Ywe)(Zg +24]? 


F, = > (4-83) 
Uszg 
a zę 
gdzie: =v 
Usz ka 
8 Pol 
dr = TĘ 
RP GW 


Jest to także zależność dość złożona. W szczególnym przypadku, kiedy 
Zy = Ry 
Y że R, 
otrzymujemy z niej [18] 
( JE 


zm |. SPrZ. ___ ię R;+ R$ : RzzlYwel? + REL ŁYweZzo? Ź Śsz 
2 sis R, F R;,.|1 RIaSZj” = |Z4+ Łkor (1 tiwatgi Bez 
ze sprz. 


Fozuia 


(4-84) 


Wartość tego stosunku jest w praktyce zwykle zbliżona do wynikającej z zależ- 
ności przybliżonej 


(57) 
Bo 
szumu! bez Sprz. w i wara (4-84') 


4 da Ry 
Pn ze sprz. 


gdzie R, = ReZ;,. 

Przy takich sprzężeniach także najczęściej R, < Ry, co Świadczy o tym, że ten 
rodzaj sprzężenia w praktyce również nieznacznie wpływa na współczynnik 
szumu. 


Z przedstawionych zależności wynika, że w przypadku najczęściej sto- 
sowanych sprzężeń zwrotnych otrzymujemy powiększenie współczyn- 
nika szumu, które — jakkolwiek najczęściej niewielkie — może jednak 
przybierać dowolnie duże wartości [patrz np. wzory (4-82) oraz (4-84)]. 
Możliwe jest również zmniejszenie współczynnika szumu poprzez od- 
powiednie sprzężenie zwrotne, jednak tylko wówczas, kiedy we wzmac- 
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niaczu występują dominujące i wzajemnie skorelowane źródła szumów 
[19]. Sytuacje takie występują jednak sporadycznie i w związku z tym 
sprzężenie zwrotne o takich własnościach spotykamy niezwykle rzadko. 


Natomiast zupełnie odrębny problem stanowi oddziaływanie sprzężenia zwrotnego 
na współczynnik szumu określony w szerokim pasmie częstotliwości (współczyn- 
nik pasmowy lub całkowy). Zagadnienie sprowadza się wówczas do poszukiwania 
sprzężeń zwrotnych, które kształtując żądaną charakterystykę częstotliwościową 
całego wielostopniowego wzmacniacza oddziałują równocześnie w taki sposób na 
charakterystyki częstotliwościowe decydujących szumowo stopni wejściowych, 
aby wypadkowa moc szumów własnych wzmacniacza na wyjściu była możliwie 
mała. | 
Jakkolwiek dotychczas wykonane analizy nie pozwalają sformułować ogólnych 
wniosków w tym zakresie, to jednak można pokazać [20], że 


właściwy dobór sprzężeń zwrotnych może prowadzić do istotnego 
zmniejszenia pasmowego współczynnika szumu. 


4.2.6. Wpływ sprzężenia zwrotnego na zniekształcenia 
nieliniowe wzmacniaczy 


Jeżeli we wzmacniaczu bez sprzężenia zwrotnego amplituda sinusoidalnego sygna- 
łu wejściowego stanie się zbyt duża, wówczas nieliniowość charakterystyk tranzy- 
storów spowoduje, że przebieg prądu wyjściowego przestanie być sinusoidalnie 
zmienny. W takim przypadku okresowo zmienny prąd wyjściowy można zapisać 
w postaci szeregu Fouriera 


L(t) = lo + Ly Cos(ot +94) + I>>Cos(201+ 2) + ZE 
1. +lzmcos(mot+9„)+ ... 


Za miarę zniekształceń nieliniowych powstających we wzmacniaczu przyjmujemy 
współczynniki zawartości harmonicznych, które dla prądu mają wartość: 


z RZ la 
zawartość drugiej harmonicznej h,; = — 
21 
w gia żć 138 
zawartość trzeciej harmonicznej hs; = =— (4-85) 
21 
„z . . . I 2m 
zawartość m-tej harmonicznej h,; = i 
21 


zawartość harmonicznych w prądzie 
h,=ykż,+kż,+ ... +hży+ ... (4-86) 


Pod wpływem takiego odkształconego prądu i,(1) na impedancji obciążenia 
powstaje na ogół!” odkształcone napięcie wyjściowe, które analogicznie możemy 


1) Wyjątkiem obciążenie w postaci równoległego obwodu rezonansowego o bardzo dużej do- 
broci. 


zapisać w postaci 
U>(1) = U0+ U, Cos(ot+y4) + U2C0s(201+Y2) + <żi 
1. ŁUzmcos(mot+ym)+ ... 


Zawartości harmonicznych napięciowych definiujemy identycznie jak w przypad- 
ku prądu, tzn. 


$ z: . Ę 22 
zawartość drugiej harmonicznej h, = —= 


a (4-87) 
A : : : Um 
zawartość m-tej harmonicznej hp, = = 
U21 
zawartość harmonicznych w napięciu 
h,=yhż,+hż,+ ... hż+ ... (4-88) 
Ponieważ U, = |Z,(w)| 12; 
U = [Zo(mo)| Im 
to 
Zo(mo) 
=| | hat 4-89 
hmu Z,(o) mi ( ) 


a zatem ogólnie zawartości harmonicznych w napięciu i prądzie są różne. 


Zniekształcenia nieliniowe w każdym rzeczywistym wzmacniaczu po- 
wstają przy tym w ten sposób, że amplitudy harmonicznych narastają 
szybciej aniżeli amplituda składowej podstawowej, najczęściej w spo- 
sób jakościowo przedstawiony na rys. 4-19. Z tego właśnie powodu 
przy analizowaniu wpływu np. napięcia zasilającego czy. sprzężenia 
zwrotnego na zawartość harmonicznych trzeba zakładać ustaloną war- 
tość amplitudy składowej podstawowej, tzn. warunek U, = Ux fo 


Przejdziemy teraz do omówienia wpływu sprzężenia zwrotnego na zniekształce- 
nia nieliniowe. Rozważania na ten temat zaczniemy od prostego przykładu wzmac- 


Rys. 4-19. Jakościowy charakter zależności amplitud 
harmonicznych od amplitudy składowej podstawowej 
(m > 3) 


A, Aż 
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niacza objętego rzeczywistym sprzężeniem zwrotnym napięciowym szeregowym, 
przedstawionego na rys. 4-20a. Założymy, że w rozważanym zakresie wartości 
u;(t) nieliniowe własności wzmacniacza podstawowego mogą być dostatecznie 
dokładnie opisane zależnością 


U = guy? (4-90) 


natomiast tor transmisji zwrotnej jest liniowy, co pozwala napisać 


Uz A U> 
a 
Ć 
Y Ua 
e sob 
a 25 
40 
20 
06 
(5 
06 
10 
04 | 
02 = 
U jp 0 
0 05 40 15 20 my 60 200 (300 400 mV 


Rys. 4-20. Przykładowy wzmacniacz (a) i jego charakterystyki przy różnych wartościach 
transmitancji zwrotnej Ś, (bic) 


Przy sprzężeniu ujemnym sygnał zwrotny zmniejsza napięcie sterujące wzmacniacz 
podstawowy, ponieważ 

Uy = Uif — PU 
W tej sytuacji z zależności (4-90) otrzymujemy 

U = afuy — Buta]? 
a stąd 

1 3 
uż +P,ua = Uyy (4-91) 


Widać z tej zależności, że napięcie wyjściowe u, w sposób nieliniowy, alezależny 
od B,„, jest powiązane z napięciem wejściowym u,,. Charakter tej zależności przy 
wartości a = 10 oraz różnych transmitancjach f, jest przedstawiony na rys. 


- 


4-20b i c. Z rysunków tych widać wyraźnie, że ujemne sprzężenie zwrotne li- 
nearyzuje zależność u; = f(u,g) i to tym-znaczniej, im wartość 8, jest większa. 
Na szczególne podkreślenie zasługuje przy tym to, że linearyzacja ta wynika z bar- 
dzo silnego oddziaływania sprzężenia w zakresie małych napięć u,y, kiedy stro- 


mość charakterystyki u, = f(u;) ( zatem i wzmocnienie k,, = z jest duża 
i stosunkowo słabego oddziaływania sprzężenia w zakresie dużych napięć i małej 
stromości (małe wzmocnienie k,,)”. 

Z porównania rys. 4-20b i c można ponadto zauważyć, że dla zlinearyzowania 
zależności u, = f(u,;) w szerszym przedziale wartości u,, trzeba stosować silniej- 
sze sprzężenie aniżeli w wąskim przedziale stosunkowo małych napięć u,ę (rys. 
4-20b). 

Wnioski te są przy tym prawdziwe nie tylko przy przykładowej nieliniowości, 


opisanej zależnością (4-90), ale i w przypadku innych relacji u = f(u,)”. 


Rys. 4-21. Schemat 
cyrkulacji składowych 
widma w pętli 
sprzężenia zwrotnego 


Przejdźmy teraz do ogólniejszego rozważenia wpływu sprzężenia zwrotnego na 
zniekształcenia nieliniowe. Jeżeli umownie podzielimy wzmacniacz właściwy na 
stopnie wstępne, pracujące przy małych amplitudach sygnałów, a w związku 
z tym praktycznie bez zniekształceń nieliniowych oraz stopnie końcowe, odpo- 
wiedzialne za nieliniowe przekształcanie sygnałów, wówczas dla przykładowego 
wzmacniacza z szeregowym sprzężeniem napięciowym otrzymamy schemat cyrku- 
lacji poszczególnych składowych widma u(t) pokazany na rys. 4-21. 


Amplituda dowolnej m-tej harmonicznej napięcia wyjściowego u-(t) 
wynika w tym przypadku z równoczesnego występowania trzech pro- 
cesów: 

a) tworzenia sygnałów harmonicznych wskutek niełiniowości tranzy- 


1) Jeżeli charakterystyki u„, = f(uwe) Z odcinka stromego przechodzą w zakres prawie poziomy, 
mówimy o wchodzeniu wzmacniacza w stan nasycenia. Z przedstawionego przykładu 
oraz analogicznych rozważań, jakie można przeprowadzić dla innych rodzajów nieliniowości tego 
typu, wynika, że sprzężenie zwrotne nie może prowadzić do liniowej zależności u = f(u+4) 
w zakresie napięć wyjściowych, przekraczających poziom nasycenia właściwego wzmącniacza. 
ż) Można to stwierdzenie uzasadnić stosując np. aproksymację zależności u = f(u4) odcinkami 
prostymi i stosując procedurę opisaną w [21], str. 542—544. 
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storów (lamp) stopni końcowych pod wpływem składowej podstawo- 
wej o znacznej amplitudzie, 

b) cyrkulacji i wzmacniania sygnałów harmonicznych w pętli sprzęże- 
nia zwrotnego, 

c) tworzenia sygnału o pulsacji mw w procesie mieszania różnorodnych 
pulsacji [zwłaszcza typu (m+1)oto]. 


Jeżeli przy pewnej wartości amplitudy sygnału wejściowego U, we wzmacniaczu 
bez sprzężenia otrzymaliśmy na wyjściu składową podstawową o amplitudzie U», 
i amplitudę m-tej harmonicznej U>, = h„,U>;, to dla otrzymania takiej samej 
składowej podstawowej we wzmacniaczu z ujemnym sprzężeniem zwrotnym, tzn. 
spełnienia warunku”” 

U f U 
potrzeba 

Uy> U, 
Jeżeli składowa podstawowa nie uległa zmianie, to harmoniczne pierwotne po- 
wstające pod wpływem składowej podstawowej także mają niezmienioną wartość?”. 
Oznaczając tę składową m-tej harmonicznej symbolem Uiwię możemy napisać 


U 2mgp © (Mmu U 219) e? = (hu U 21)277m (4-92) 


Kiedy na impedancji obciążenia wystąpi składowa harmoniczna U. 2mg> WÓWCZAS na 
wyjściu liniowego członu 8 otrzymamy składową sygnału zwrotnego 


U,(ma) = Elmo) 04 (4-93) 


Jeżeli napięcie u,,(£) na zaciskach wejściowych wzmacniacza ze sprzężeniem jest 
sinusoidalne*> to bilans składowych o pulsacji mo dla obwodu wejściowego ma 
postać 


U, (mo) = —U.(mo) = —P(MO0)U>ny (4-94) 


Po wzmocnieniu tej składowej napięcia u, (t) na wyjściu wzmacniacza otrzymamy 
składową m-tej harmonicznej o wartości 


U>nyk = k(mo) U; (mo) = —B.(mo)ku(mo) Uamy (4-95) 


Wyznaczenie ostatniej ze składowych tej harmonicznej U 2mgM> powstającej w wy- 
niku mieszania pulsacji cyrkulujących w pętli sprzężenia zwrotnego, jest rachunko- 
wo bardzo uciążliwe. Można jednak pokazać, że dla h,„„ nie przekraczających 
kilka — kilkanaście procent rola tej składowej jest niewielka i może być na ogół 


1) Tylko przy takim warunku jest sensowne porównywanie zniekształceń wzmacniaczy bez 
i ze sprzężeniem. 

2) Pomijamy tutaj niewielki na ogół wpływ składowych o pulsacji w, powstających w procesie 
mieszania harmonicznych: m-tej i (n+ 1l)-ej. 

3) Przy sinusoidalnej SEM ez(t) trzeba dodatkowo uwzględnić dzielnik napięcia zwrotnego, zło- 
żony z impedancji Z,(mo) i z, (mo). Gdyby impedancja generatora dla pulsacji mo była nie- 


skończenie duża, to U,(mw) = 0 i rozważane sprzężenie zwrotne nie wpływałoby na zniekształ- 
cenia nieliniowe. 


pomijana. W ten sposób, po uwzględnieniu (4-92) i (4-95), możemy ostatecznie 
napisać 

Un = Uanępt Unęk Ua R (hmu U) €77m — 

—Blmo)k(mo) Uznę (4-96) 
Zależność tę możemy zilustrować wykresami wskazowymi pokazanymi na rys. 
4-22a oraz 4-22b. Pierwszy z nich pokazuje sytuację, w której U < (GE = 
= Um, tzn. sprzężenie zwrotne zmniejsza zawartość m-tej harmonicznej. Możli- 
wy jest jednak i przypadek zilustrowany drugim z tych wykresów, kiedy U> fm > 
> U,„, tzn. wpływ sprzężenia zwrotnego jest niekorzystny. 


Q 


U Wam 


Rys. 4-22. Sumowanie składowych m-tej harmonicznej napięcia u>(r) 


Wnioski takie wynikają również z zależności (4-96), z której otrzymujemy 


U +P.lma)k,(mo] Z hm, Uiye'7 (4-96) 
a więc? 
Są 
haęc= Uzmę Z z nu : (4-97) 
U if | UygzUn A + Bu(o) j k,(mo)| 


Można na tej podstawie powiedzieć, że sprzężenie zwrotne może 
zmniejszać zawartość harmonicznych, przy czym kiedy pierwotne 
zniekształcenia są na tyłe małe, że można zaniedbywać procesy mie- 
szania częstotliwości, wówczas warunkiem poprawy staje się spełnienie 
nierówności”) 


A+8,(mo)k,(mo)| >l 


1) Gdyby założyć, że Z, ;ć 0, a SEM e,(r) jest sygnałem sinusoidalnym o pulsacji w, wówczas 
z bilansu napięć dla obwodu wejściowego otrzymalibyśmy 


A 
Zwe(mo) 


U; (mo) m Roj R ; Pu(mo) Ua; 
Z,(no)y + z„(no) 
i w rezultacie | 
kawy Z ima (4-97') 
Zwe(rio) A A 
I+— ż - + Bu(no)k.(mo) 
I Z,(ma0)+ zye(inw) 


*) Zauważmy, że nierówność ta teoretycznie może zachodzić zarówno wówczas, Sdy dla składo- 
wej podstawowej w sprzężenie zwrotne jest ujemne, jak i wtedy kiedy jest ono dodatnie. Z prak. 
tycznego punktu widzenia najważniejsze jest jednak stwierdzenie, że można tak zaprojektować 
sprzężenie ujemne, ażeby dawało ono nie tylko wszystkie korzyści związane z oddziaływaniem 
na parametry robocze wzmacniacza, ale ponadto zmniejszało poziom zniekształceń nieliniowych. 
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która sprowadza się do żądania, by dla pulsacji harmonicznej mo 
sprzężenie zwrotne było ujemne. 

Zauważmy, że jeżeli zmniejszenie zawartości harmonicznych we wzmac- 
niaczu ze sprzężeniem zwrotnym wynika z cyrkulacji sygnału harmo- 
nicznej w pętli sprzężenia, to tym samym z odpowiedniego odkształ- 
cenia wstępnego sygnału sterującego końcowe stopnie wzmacniacza. 


Ilustracją takiego wniosku jest rys. 4-23 [21], gdzie pokazano sygnały u,(t) oraz 

u-(t) według oznaczeń z rys. 4-21 w dwu sytuacjach: 

1) stosunkowo niewielkiej amplitudy sygnału sterującego u,(t) przy braku ujem- 
nego sprzężenia zwrotnego (rys. 4-23a), 

2) znacznie większej niż poprzednio amplitudy sygnału sterującego i równocześnie 
przy działającym ujemnym sprzężeniu zwrotnym (rys. 4-23b). 


a | 
E SS FA DRZEEA RSKI REAEA ERZ SRE 


Rys. 4-23. Przebiegi napięć n,(f) oraz uą(£) we wzmacniaczu bez sprzężenia (a) oraz 
ze sprzężeniem zwrotnym (b) [21] 


Rys. 4-24. Składowe napięć i prądów 
o pulsacji mw w podstawowych układach 
wzmacniaczy ze sprzężeniem zwrotnym 


Widać z tych rysunków, że wprawdzie w pierwszym przypadku napięcie u.(t) 
jest praktycznie sinusoidalne, ale równocześnie przebieg uą(t) znacznie zniekształ- 
cony, natomiast w układzie ze sprzężeniem zwrotnym odpowiednie zniekształce- 
nie napięcia sterującego prowadzi do nieomal sinusoidalnego przebiegu u(t) 
i to nawet przy większej amplitudzie. 


Przeprowadźmy :jeszcze podobne analizy dla innych rodzajów sprzężenia zwrot- 
nego. W przypadku sprzężenia napięciowego równoległego (rys. 4-24a) możemy 
napisać 


1(mo) = B(mo) Uzny (4-98) 
A i(mo) 

MOZE 4 4-99 
re Pwe(mo) + Y;(mo) FS 


i w rezultacie po pominięciu wpływu mieszania częstotliwości 
Btmo)k,(mo) r 

AW 2mf 

Pwe(mo) + Y;(mo) 


Um Ź Uamęp t Uamgk = Hmu Ua1ge 7" — 


(4-100) 
Stąd otrzymujemy 
hy > kinu - —, (4-101) 
1, _Fulmo)ku(mo) „| 
Żwelmo) + Y;(ma) | 


W przypadku sprzężenia prądowego szeregowego (rys. 4-24b) możemy podobnie 
napisać 


U.(mo) = Bu(mo) lny (4-102) 
i wez Ea (4-103) 
Zwe(mo) + Zy(mo) 
i dalej 
A A - ŻE 24 B„(mo) k;(mo) A b 
PASE EE war hy pa AE 2% 4-104 
2mf 2mfP żmfK 21f ż,.(mo) + Ży(mo) 2mf ( ) 


Stąd ostatecznie 


ka i (4-105) 


| Bulmojk(mo) | 
2„e(mo) + Ż,(mo) 


Dla wyznaczenia na podstawie tej zależności zawartości harmonicznych napię- 
ciowych należy odpowiednio zastosować podany wcześniej wzór (4-89). 

Dla ostatniego z podstawowych rodzajów sprzężenia, a mianowicie sprzężenia 
prądowego równoległego (rys. 4-24c) można napisać 


1.(no) = Elmo) bn (4-106) 
A _ 1 (mo) i A ; : 
U, (mo) PW (mo) Ywe(mo) (4-107) 


W rezultacie 
Jzmf = Iamgp Flamgk = hm; laąg€ 77 — 


Jwe(mo) 
Jwe(mo) + Y;(mo) 


£ ;(no) k,(mo) 8 f (4-108) 


12 
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a stąd 
hmi 
Żwelmo) 
3„e(mo) + Y, (mo) 


(4-109) 


| A > 

14 Aion kino) 
I 

Pokażemy jeszcze, że zależnościom opisującym wpływ sprzężenia zwrotnego na 
zniekształcenia nieliniowe można nadać postać zbieżną z postacią zależności opi- 
sujących zmiany właściwych wzmocnień skutecznych. 


A „A A: ża 
zimy Om)2m 


Ń 
„QI 
SA 


zz) Bey 720) 


Rys. 4-25. Obwody wejściowe przy sprzężeniach: szeregowych (a i b) oraz równo..głych (ci d) 


W tym celu zauważmy, że przy sprzężeniu szeregowym obwód wejściowy wzmac- 
niacza dla składowej podstawowej (indeks ,,1*”) ma postać przedstawioną na rys. 
4-25a, a więc możemy napisać 


A A A 4 
D.= E,— Ay U2a) 2 _ Ua 4-110 
1(1) — Art IAS m „003 <+we(1) sa [aj Ę ( Ę j ) 
Zgc F Zwe(1) u(1) 
Stąd 
az. Zwe(1 
A A OE AW u(1) 
A „e Ua _ Ząay F Zweda) = (4-11$) 
usf(1) A pa a 
Zwe(1) p A 
g 1+———— Aakua 
Zgw't wet 


Przy takim samym sprzężeniu obwód wejściowy dla składowej m-tej harmonicznej 
(indeks „m') można przedstawić w postaci rys. 4-25b. Z rysunku tego widać, 
że zachodzi tutaj zależność 


A ae Rz 08 
U (m) zie RE: AmU2mf (4-112) 


A 


Zągm) E Zwe(m 


co pozwala zależność (4-96) zapisać w postaci 


A — ż m: A A_ 
U2mf = (him, U21y) 7 — WE Am Kuan U2mf (4-113) 
Żywi" Zwei 


Na tej podstawie możemy napisać 


zy | 
po, | Uamę| Hmu (4-114) 
muf — A PORZASA Ż | 
SE Z "> 
; Uaugi BĘ RA Am kum 


| ZŻąm + Zwe(m) 


Pokazaliśmy w ten sposób, że przy sprzężeniu szeregowym zależności opisujące 
zmianę skutecznego wzmocnienia napięciowego i zawartość harmonicznych napię- 
ciowych są identyczne pod względem postaci [patrz (4-111) oraz (4-114)], nato- 
miast zasadnicza różnica polega na tym, że w pierwszym przypadku wszystkie 
impedancje i transmitancje trzeba określić dla pulsacji w, natomiast w drugim — 
dla pulsacji mo. 

W przypadku sprzężeń równoległych obwody wejściowe dla składowej podstawo- 
wej i m-tej harmonicznej pokazano odpowiednio na rys. 4-25C i d. 

Dla pulsacji o mamy 


A L+B l A -] 
lim = 0 Pea) Z 2 (4-115) 
Taa F/weda) kin) 
a zatem 
j KE ZEJ 
kpa = ZZO = -—— 907 (4-116) 
l PP EBEA LNM BykKia) 
Tan twe) 
Dla pulsacji mw możemy napisać 
h Bols: 4 
hm = 2 . 2 - Jwe(m) (4-117) 
s + Vwe(m) 
mę (Hm; lap) ET" kim Tram (4-118) 
skąd po podstawieniu (4-177) do (4-118) otrzymujemy 
hmi 
hay © > ; z (4-119) 
jA — Bany kim 
I Yam TY we(m) | 


Tak więc i w przypadku sprzężeń równoległych pokazaliśmy zbieżność postaci 
wzorów opisujących w tym przypadku zmiany skutecznego wzmocnienia prądo- 
wego oraz zawartości harmonicznych prądowych. 

Na zakończenie rozważań o wpływie sprzężenia zwrotnego na zniekształcenia nie- 
liniowe zwróćmy uwagę, że 


cyrkulacja harmonicznych w pętli sprzężenia zwrotnego prowadzi do 
podniesienia najwyższego rzędu harmonicznych, jakie otrzymujemy na 
wyjściu wzmacniacza. 


Powodem tego jest proces mieszania częstotliwości, zachodzący pomiędzy skła- 
dową podstawową o pulsacji w i najwyższą harmoniczną nw, wytwarzaną pod 
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jej wpływem przez końcowe — nieliniowe — stopnie wzmacniacza. W wyniku 
mieszania powstaje bowiem składowa 
0y = NO+© = (n+l)o 
a więc istotnie harmoniczna o jeden rząd wyższa aniżeli we wzmacniaczu bez sprzę- 
żenia. Teoretycznie proces mieszania może dawać harmoniczne jeszcze wyższych 
rzędów [aż do w, = nw+(n—1)o = (2n— l)o], jednak amplitudy tego typu skła- 
dowych są praktycznie zawsze pomijalne, a w przypadku mieszania ze składową 
podstawową także grające pewną rolę dopiero przy ogólnym dużym poziomie 
zniekształceń. 
Zwróćmy wreszcie uwagę, że przy bardziej złożonych sygnałach steru- 
jących, sprzężenie zwrotne umożliwia cyrkulację nie tylko składowych 
widma sygnału wejściowego, ale także ich harmonicznych, co w przy- 
padku zbyt dużych amplitud sygnału i występujących wtedy znacznych 
zniekształceniach nieliniowych powoduje powstawanie bardzo licznych 
i różnorodnych sygnałów kombinowanych (tonów interferencyjnych) 
poprzez proces mieszania częstotliwości. 


Jeżeli jednak wzmacniacz że sprzężeniem zwrotnym został zaprojektowany pra- 
widłowo i nie jest przesterowywany zbyt dużymi sygnałami, wówczas te potencja|- 
ne negatywne skutki sprzężenia zwrotnego nie występują, a na odwrót zawartość 
harmonicznych może być zmniejszona do ułamków procenta. 


4.2.7. Stabilność wzmacniaczy ze sprzężeniem zwrotnym 


4.2.7.1. Uwagi wstępne 


Układem stabilnym nazywamy taki układ liniowy (np. wzmac- 
niacz małych sygnałów), w którym występują wyłącznie zanikające 
sygnały swobodne”. Praktycznie stabilny jest taki wzmacniacz, w któ- 
rym przy zadanych warunkach pracy (napięcie zasilające, impedancje 
obciążające, temperatura) zerowej SEM źródła sygnału odpowiada do- 
statecznie mały i wyznaczony przez szumy własne układu wyjściowy po- 
ziom napięcia. 


Jeżeli wzmacniacz ze sprzężeniem zwrotnym zawiera wyłącznie elementy liniowe 
o parametrach skupionych i stałych, to jak wiadomo j jego transmitancja może być 
zawsze opisana funkcją wymierną postaci 


Wzmacniacz taki jest stabilny, jeżeli pierwiastki tzw. równania charakterystycz- 
nego 
My(s) = 0 


1) Sygnałami swobodnymi nazywamy sygnały powstające w układzie po odłączeniu sygnału ste- 
rującego, tzn. pod wpływem niezerowych warunków początkowych. 


nie leżą w prawej półpłaszczyźnie (Res > 0) zmiennej zespolonej s. Warunek sta- 
bilności można sprawdzić, wyznaczając po prostu pierwiastki tego równania lub 
stosując tzw. algebraiczne kryteria stabilności Routha lub Hurwitza-Lienarda- 
Chiparta”. 


Tablica 4-1 Algebraiczne kryteria stabilności 


Rząd wielomianu charak- | 


; terystycznego n 


Zależności pomiędzy a, > O zapewniające stabilność 


| l dowolne 
|RRERET fezEż: b E::za2 PADDEE m zi 
2 dowolne 
Zappznron = | syfy | s mąz eME NADRE NOE” (x | 
| 3 | Ajda—doadaz > 0 
|= o WARCIE a TSZT 
| 4 a;(a233—a4a4)—aga3 >0 
|- -- —— | 


a3dą4—2a5s > O | 
| (a3a4—a2as)(a4a2—A903)—(aqa4—agas)? > 0 


i az(aąaz—a3a6)-as(a2a5—a4a6) > 0 
6 | (a4a5—da306) [a,(0203—a;,a4)+ ao(20,a5—a3)]+ 
+ (a2a5—a;, a6) [a00305—a;(a205—aa6)]—adaż > O 


Dla najczęściej spotykanych równań charakterystycznych stosunkowo niskich rzę- 
dów (n < 6) warunki te można sprowadzić do żądania, by wszystkie współczyn- 
niki a, (i = 0,1, ..., n) równania charakterystycznego 


My(S) = ay +A1S+A25?+a353+ ...a,s" = 0 


były różne od zera i tego samego znaku (dodatnie lub ujemne) oraz zachodziły 
nierówności zestawione w tablicy 4.1. 

Jak widać z algebraicznych kryteriów stabilności, można wyznaczyć zbiory pa- 
rametrów a,;, a w konsekwencji także wartości parametrów RLC, przy których 
układ zachowuje stabilność. Obliczenia tego typu są jednak uciążliwe, szczególnie 
w przypadku układów zawierających znaczną liczbę elementów. 


4.2.7.2. Linie pierwiastkowe wzmacniaczy ze sprzężeniem 
zwrotnym 
Spełnienie kryteriów stabilności przez wzmacniacz ze sprzężeniem jest oczywiście 
zależne od su o" B(s), co widać np. z tego, że przy k(s) = 
oai 
A i Bs) = 


zwrotnym ma postać 


M;(5) = m(s) M(s) + (kęBo) (5) L(s) = 0 (4-120) 


równanie charakterystyczne układu ze sprzężeniem 


W tym ostatnim przypadku chodzi o zmodyfikowanie kryterium Hurwitza, w którym wystar- 
czy badać jedynie dodatniość nieparzystych minorów macierzy Hurwitza. 
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Zależność (4-120) pokazuje jednak ponadto, że kiedy wartość 7, = (kofo) jest 
bliska zeru, to 

My(s)irsx0 % m(s) M(s) (4-120') 
a więc bieguny transmitancji układu że sprzężeniem zwrotnym są bliskie biegu- 
nom transmitancji otwartej pętli sprzężenia zwrotnego k(s)8(s). Natomiast kiedy 
T, = (kofo) osiąga bardzo duże wartości, otrzymujemy 

My(5)|rs>1 % (T.) (s) L(S) (4-120) 
z czego wynika, że bieguny transmitancji wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym 
stają się w tym przypadku zbliżone do zer transmitancji k(s)5(s) układu z otwartą 
pętlą. 
Jak wynika z własności równań algebraicznych, ciągłym zmianom wartości T, 
odpowiadają ciągłe zmiany pierwiastków równania charakterystycznego. Oznacza 
to, że przy zmianach 7, od zera do nieskończoności pierwiastki równania charak- 
terystycznego będą się poruszać po pewnych liniach ciągłych w płaszczyźnie 
zmiennej zespolonej s = o+jo. Linie te są nazywane liniami pierwia- 
stkowymi (root locus) wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym. 

Wzmacniacz ze sprzężeniem zwrotnym jest stabilny dla takich wartości 

T, = kofo, przy których żadna linia pierwiastkowa nie ma punktów 

leżących w prawej półpłaszczyźnie zmiennej zespolonej s(o > 0). 
Jeżeli 

| WY”) 

-Wą?(s). 


k(s)B(5) = T> (n > m) (4-121) 


to 

My(s) = W$?(s) + TO WY”(sS) 
a zatem przy 7, x O otrzymujemy n biegunów równania charakterystycznego 
Z równania W$” (s) = 0) i tyle będzie zatem gałęzi w rodzinie linii pierwiastko- 
wych. 
Ponieważ dla dowolnej wartości 7, pierwiastki zespolone równania charaktery- 
stycznego są sprzężone, to oznacza to, iż linie pierwiastkowe nie leżące na osi 
rzeczywistej o muszą tworzyć pary symetryczne względem tej osi. 
Jak wynika z licznych prac i publikacji, np. [21]-- [27], zapoczątkowanych przez 
K.F. Teodorczika [28] oraz W. R. Evansa [29], przebieg linii pierwiastkowych 
musi być zgodny z pewnymi prostymi warunkami regularności. W szczególności 
wiemy [patrz (4-120') oraz (4-120')], że w układzie opisanym zależnością (4-121) 
m linii pierwiastkowych przy 7, oo będzie dążyło do zer transmitancji otwartej 
pętli, tzn. pierwiastków równania W$” (s) = 0. Pozostałym w = n—m biegunom 
odpowiadają zera leżące w nieskończoności. Linie pierwiastkowe odpowiadające 
takim biegunom mają prostoliniowe asymptoty [21]-- [25], przy czym, jeżeli 


W(s) = s"+a„_1S"1+ ... +49 = (S—z;)(S—2>) ... (S—Zm) 
(4-122) 
WYP(S) = s"+bn=15"71+ ... +by = (s—b,)(s—b>) ... (S—b„) (4-123) 


to punkt przecięcia wszystkich takich w = n—m asymptot jest jeden i leży na osi 
rzeczywistej 00 w punkcie o współrzędnej 


2-271 b,_y—day_q 


—_ dal j 1 =:— —1 *m— Ę 
Op =" wh (4-124) 


Asymptoty te są rozłożone równomiernie tworząc z osią rzeczywistą Oo kąty 


0, = i nb=0,1,..., (1—m)-1] (4-125) 


Kiedy n—m = 1, jedyna asymptota pokrywa się z ujemnym odcinkiem osi rze- 
czywistej 00. Gdy n— m = 2, dwie asymptoty leżą wzdłuż wspólnej prostej równo- 
ległej do osi urojonej Ow. Natomiast dla każdego przypadku w=n-m > 2 
otrzymujemy asymptoty —a zatem i linie pierwiastkowe przebiegające przez 
prawą półpłaszczyznę zmiennej zespolonej s. 

Można stąd wyciągnąć wniosek, że stabilne będą takie układy ze sprzężeniami 
zwrotnymi, których transmitancja otwartej pętli jest minimalnofazowa (brak zer 
w prawej półpłaszczyźnie), a stopień mianownika co najwyżej w = 2 przekracza 
stopień licznika. 

Jeżeli n—m > 2, wówczas przy wzroście 7, część linii pierwiastkowych odchyla 
się w lewo, a część w prawo. O własnościach impulsowych (stanach przejścio- 
wych) wzmacniacza ze sprzężeniem decyduje przede wszystkim przebieg linii 
pierwiastkowych odchylających się w stronę prawej półpłaszczyzny zmiennej s, 
a zwłaszcza te linie, które leżą najbliżej osi urojonej Ow [24]. Te ostatnie linie na- 
zywamy dominującymi. 

Można na tej podstawie powiedzieć, że jeżeli potrafimy pokazać wzmacniacz opi- 
sywany równaniami niższych rzędów aniżeli rozważany wzmacniacz ze sprzęże- 
niem zwrotnym, ale taki, że jego dominujące linie pierwiastkowe będą zbieżne 
z liniami wzmacniacza badanego, to własności impulsowe takich dwu wzmacniaczy 
będą do siebie zbliżone. Można także pokazać, że linie pierwiastkowe biegną 
wzdłuż osi rzeczywistej Oo przez te wszystkie punkty, po których prawej stronie 
jest położona nieparzysta łączna liczba rzeczywistych zer i biegunów transmitan- 
cji k(s)B(s) [22], [24], [26]. 

Odejście linii pierwiastkowych od osi rzeczywistej następuje zawsze pod kątami 
+90 i ma charakter punktu podwójnego (rozgałęzienia). Współrzędną tego 
punktu rozgałęzienia przy transmitancji pętli otwartej, opisanej (4-121), można 
wyznączać z zależności 


d e 203 


OW; (x) 
0x 


W)MZ W» 220 (4-126) 


Jeżeli taki punkt > > rzeczywistymi biegunami b, i bą, to jego współ- 
rzędna 09 spełnia warunek 
1 1 1 


Ed O (4-126') 
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Tablica 4-2 w pętli 7,, [25] 


| 


Szczególnie jednak istotne są wartości pulsacji krytycznych wy oraz graniczne 
wartości T,,, przy których linie pierwiastkowe przecinają oś urojoną Ow (prze- 
chodzą do prawej półpłaszczyzny, tzn. układ traci stabilność). Ogólnie wielkości 
te można wyznaczać z kryteriów stabilności, natomiast wyniki odpowiednich 
obliczeń dla transmitancji opisanej zależnościami (4-121) oraz (4-122) i (4-123) 


zestawiono w tablicy 4.2 [25]. 


Dla pokazania procedury wyznaczania linii pierwiastkowych rozważmy przypa- 


Wartości pulsacji krytycznej o, oraz granicznego wzmocnienia 


Stopnie 
wiełomianów Równanie określające pulsację krytyczną Wartość graniczna 
Mianow- | Licznika | Gy | Tm 
nika ń | mo | 
| - — * =- 
2 1 | ayb104+aybi "abo ==(Q | bo—bzok = 3. 
| i do a1 
| | ESA 
2 | 2 | (asbi-arb)oż+abo—agb, =0 | FE 
| | a9—a20% + 
| spj$.  o=oęs 
3.) 0 | boż—b,=0 a A 
i ag 
h | Rx 
3 | 1 (a0b3 —a,b>)wĘ —agb; +a1bo = 0 Ró 
zł, 
| | Ez: 
! 5 4 2 | b, —bsoę 
3 | 2 | Azbz0Ę + (a1b2—a0b3—a2b+)0; + (a0b: —a1bo) = 0 
j | aL 
3 3 (a;b>—a2bs)og + (aob3—a, bz ++azby—azbo) o; + | by—bzoj 
| + ay bo—A9Di =Q a, azOĘ 
I |. PORZE SM az NIE _ 
4.0 | boo | dozbootę bok 
i : | pa 
by—bzoć 
4 | 1 a,bą4wę + (aob3z —a+ b)©ż —agb; Fa, bo =0 ż SE 
| a4 
4 | 2 (a1b4—a2ba)©f 7 (a9b4—a, ba +a2bi)oj — by —b3z wę 
| —doD1 +a1ba = 0 a 
4 3 —azb40Ę + (a, b4—02b3 +a3bz)0Ę + b, —bzoż 
+ (aob3z —01b2 +b, —a3zbo)ok + a4bo—agb, = 0 Qq—a3z0Ę 
4 2 2 
5 0 bswż —bz0? +b; —$0 bo bog +bą4OĘ 
aq 


dek transmitancji otwartej pętli [24], opisanej zależnością 


S+2,73 WĘ(s) 
KOBO)= TL GFHG+25F4) | WHO) 
Jest to transmitancja o jednym zerze (z, = —2,73) i czterech biegunach (b; = 0, 


b, = —4, bz = —14jl,73, b, = b$ = —1—j1,73), rozłożonych jak to pokazuje 
rys. 4-26a. Każdy z biegunów tej transmitancji stanowi początek (dla 7, = 0) 
jednej linii pierwiastkowej, co świadczy o tym, że w rozważanej sytuacji otrzyma- 


C 
j 
boq38 m=422  Tq>138 
- 
Rys. 4-26. Wyznaczanie linii 
pierwiastkowych transmitancji 
o postaci 
s+2,73 
kB =T, EA [24] 


s(S5+4) (s? +25+ 4) 


my cztery gałęzie rodziny linii pierwiastkowych. Liczba biegunów (n = 4) prze- 
kracza liczbę zer (m = 1), a więc mamy tutaj przypadek w =n—m=4—1 =3, 
tzn. trzech zer leżących w nieskończoności. Oznacza to, że występują w tym przy- 
padku trzy asymptoty przecinające się w punkcie wyznaczonym wzorem [4-124) 


A [0-44(-141173)+(-1-1173]-(-273) _ 
 n=m 3 8 


0, = 
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i tworząc z osią rzeczywistą Oo kąty opisane (4-125), a zatem równe 


O, = a 180” = +60? 
Gzyt: > 180” = 4-180? 
aż - 180 = +300* 


Rozkład tych asymptot przedstawia rys. 4-26b. Widać, że przy wzroście wartości 
7, dwie linie pierwiastkowe będą zmierzały w stronę prawej półpłaszczyzny zi zmien- 
nej zespolonej s. Wartości T,g i wy, przy których będą one przecinać OŚ urojoną 
Oo, wyznaczymy z algebraicznego warunku stabilności. Zauważmy, że kiedy 


kB = T, cp sto 
4=5,| kg j 1 | TW, (5) | 
" Bl1+kB]| 86) L T4W.6)+ WG) 


a więc gdy tylko f8(s) = A me ) nie ma zer w prawej półpłaszczyźnie (układ 


minimalnofazowy). to o stabilności układu ze sprzężeniem zwrotnym decydują 
pierwiastki równania 
Wy(s) = T,Wą(5)+ Wa(s) = 0 
W naszym przykładzie liczbowym wielomian W,(s) ma postać 
Wy(s) = s*+6s3 +12s? + (16+ T,)s+2,737, 
Korzystając z tablicy 4.1 możemy wyznaczyć graniczną wartość T,, z równania 


a,(a,03—a,a4)—aqa3 = 0 


co daje 7,, 13,8 
Natomiast vw, wynika z warunku 


Wy(jo,) = 0 (4-127) 
dając w naszym przypadku 


ao UpEW Ćw 
Ę Aa, | | 
Wykonując jeszcze pomocnicze obliczenia dla kilku ustalonych wartości 7," mo- 
żemy ostatecznie wykreślić poszukiwane linie pierwiastkowe układu. W naszym 
przykładzie mają one postać pokazaną na rys. 4-26c. Stosując taką metodę po- 


1) Można także podać ogólne wzory na kąty wyjścia linii pierwiastkowych z zespolonych biegu- 
nów [22]-- [24], pozwalające wykreślić styczne do wyznaczanych linii. 
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Rys. 4-27. Linie pierwiastkowe układów 2-biegunowych [22] 


T 1 

PET PTU ace 69 
s+b s+b 

DA TG 0 "zriowko © 


stępowania możemy stosunkowo łatwo wyznaczyć przebieg linii pierwiastkowych 
przy innych transmitancjach kó pętli otwartej. 

W przypadku transmitancji dwubiegunowej otrzymujemy linie pokazane na rys. 
4-27, natomiast przy transmitancjach o większej liczbie biegunów otrzymujemy 
oczywiście większą liczbę gałęzi w rodzinie linii pierwiastkowych, a ich przebieg 
staje się bardziej zróżnicowany i istotnie zależny od liczby i rozkładu zer. Ilu- 
stracją tego stwierdzenia są rys. 4-28 i 4-29, pokazujące linie pierwiastkowe odpo- 
wiednio układów 3- i 4-biegunowych [22]. Szereg dalszych przykładów rodzin 
linii pierwiastkowych można znaleźć w [22], [24], [25]. 


A vw kaiać 
| 
8, 5-0 
(6) 
p Ją =Ć 
e 
do 
ad jg 
6 — 


Rys. 4-28. Linie pierwiastkowe układów 3-biegunowych [22] 


e. SEE __„ (stb)(s+d) 
ok de Drocrwsy ROD BO 
1 
O TGłAGIh 97 GAGA Ć<V 
b 


Rys. 4-29. Linie pierwiastkowe układów 4-biegunowych [22] 


s+b 1 
A Gaw €V B= TG zka *<V 


4.2.7.3. Kryterium stabilności Nyquista [30] 


Rozważymy obecnie, w jakim przypadku zamknięcie pętli sprzężenia zwrotnego 
w układzie zawierającym stabilny wzmacniacz k oraz stabilny tor transmisji 
zwrotnej 8 prowadzi do utworzenia stabilnego wzmacniacza ze sprzężeniem zwrot- 
nym. Ograniczymy przy tym nasze rozważania do układów złożonych wyłącznie 
z elementów liniowych o parametrach skupionych i stałych (klasy SLS), a po- 
nadto takich, że 


ib >0 


[e8) 


Zauważmy na wstępie, że o stabilności układu SLS można wnioskować z rozkła- 
du pierwiastków równania charakterystycznego 


M(s) =0 
ale także z obrotu wskazu M(jo) = M(S)|s-j„, jaki zachodzi przy zmianie pulsacji 
od zera do nieskończoności. Istotnie, mamy 
_M(s) = a,(S—51)(S—52) ... (S—S,) 
gdzie: 5;, 52, ..., 5 — pierwiastki równania charakterystycznego, a więc 
M(je) = a„(jo — s,)((0 — 52) ... (jo — S„) = 
= a, W,(0) W,(o) ... W„(o) (4-128) 


Q ły 


Rys. 4-30. Obroty składowych W;--Wą wskazu charakterystycznego M(jo) 
przy różnych rozkładach pierwiastków równania M(s) = 0 


Przy zmianach pulsacji w granicach 0--oo zachodzi obrót wskazu Mf(jw), przy 
czym 
AQpu = App ŁAPygat ... + AP (4-129) 


Jeśli para pierwiastków s; , s leży w lewej półpłaszczyżnie zmiennej zespolonej s, 
wówczas wskazy W;(w) i W,(w) dla w = w, zajmą pozycję jak na rys. 4-30a. 
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Natomiast suma kątów obrotu tych wskazów przy zmianie pulsacji od zera do 
nieskończoności wyniesie 

Apw: t Apwa = +(907+6)+(90*—0) = +2: 90? 
Podobnie parze pierwiastków s3, 54 w prawej półpłaszczyźnie odpowiadają wskazy 
W;(w) i W4(0) jak na rys. 4-30b, a suma kątów ich obrotu wyniesie 

Apya + Apygą = — (90 +6)— (90—0) = —2: 90? 
Powtarzając takie rozważania dla wszystkich pierwiastków zauważymy, że jeżeli 
równanie charakterystyczne M*”(s) = 0 ma m pierwiastków w półpłaszczyźnie 
prawej, to łączny kąt obrotu wskazu charakterystycznego dla zmian w w granicach 
0-- o wyniesie 

Aqy = +(n—m): 90—m- 90? = (n—2m)' 907 (4-130) 
Ponieważ każdy pierwiastek w prawej półpłaszczyźnie świadczy o niestabilności 
układu, można powiedzieć, że przy n-tym stopniu wielomianu charakterystycznego 
warunkiem stabilności jest obrót wskazu charakterystycznego o kąt 

Apy = +n'90 (4-130') 
Powracając do naszych rozważań na temat stabilności układu ze sprzężeniem 


zwrotnym zauważmy, że z przyjętych na początku założeń wynika: 
1) wymierność transmitancji, tzn. 


k(s) = EWĘ (4-131) 


4) 

BO = -Hoty 
gdzie: A"9(s), BW(S), aO(s), b*(s) — wielomiany 

stopnia odpowiednio: m, n, £, k; 
2) brak w prawej półpłaszczyźnie zmiennej s = c+jo 

pierwiastków równań charakterystycznych 

BO(S)=0 

b%>(s) = 0 (4-132) 
3) określona zależność sumy stopni poszczególnych wielomianów. Mamy bowiem 

|_Am(s): a0(5) | WY%56) 


kB = - BÓG) bOGS)  WY*P(S) 


Ażeby IB] — 0, musi być spełniona zatem nierówność 
© — 00 


n+k > m+l (4-133) 


Nasze rozważania prowadzimy w ramach założeń ogólnych teorii elementarnej 
(jednokierunkowość transmisji poprzez człony k i f), a zatem 


k(s) 


KG) = TEB(KG) 


Zauważmy, że mianownik transmitancji ky(s) w przyjętych warunkach jest ilora- 
zem dwu wielomianów tego samego stopnia. Istotnie 


BOK 4- AMG 


a+k> m+l 


Q0+b(s) 
= "RETA(S) (4-134) 
a więc obrót wskazu P(jo) = P(3)|s--j dla w zmiennych w granicach 0-- oo byłby 
różnicą obrotów wskazów O(jo) i R(jo), tzn. 


Mamy ponadto 
k(s A(S) R(s 
kJ = K0. - A0RO) 


P(s)  B(S)Q(s) 
a więc wielomian charakterystyczny układu z zamkniętą pętlą sprzężenia zwrot- 
nego można zapisać w postaci 

M;() = BM(S) - Q0+P(s) (4-136) 
Ponieważ z założenia o stabilności układu otwartego wynika, że wszystkie pier- 
wiastki równania B"(s) = 0 leżą w lewej półpłaszczyźnie, zatem układ z zamknię- 
tą pętlą sprzężenia zachowa stabilność, jeżeli tylko wszystkie pierwiastki równa- 
nia 

Q"+*6(5) =0 (4-137) 
będą położone w lewej półpłaszczyźnie. 
Równoważnie można powiedzieć, że warunkiem stabilności układu zamkniętego 
jest, by obrót wskazu Q(jw) wyniósł 

Aga = +(n+k)' 90? (4-137') 
Z założenia (4-132) wynika, że obrót wskazu R(jo) = B(jo): b(jo) wynosi 

AQa = +(n+k) : 90? 
co w miejsce (4-137') pozwala warunek stabilności układu zamkniętego sprowa- 
dzić do żądania, aby 

AQp = AQo—AQR =0 
Gdyby końce wskazu P(jo) = 1-+k(jo) * Go) zakreślały linię jak na rys. 4-31a, 
wówczas zmiany Agp(w) miałyby charakter jak na rys. 4-31b, a więc przy przejściu 
całego zakresu w e (0, o) otrzymalibyśmy Agp = 0. Zauważmy, że wówczas 
miejsce geometryczne (hydograf) końca wskazu 

kQo) : (jo) = Pio) — 1 
miałoby postać pokazaną na rys. 4-31c, a więc nie obejmowałoby punktu kry- 


tycznego P,(— 1-+j0). Przypadek ten (AQp = 0) odpowiada wzmacniaczowi sta- 
bilnemu po zamknięciu pętli sprzężenia zwrotnego. 
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ImPljo) 


Natomiast gdyby hodograf P(jw) miał postać z rys. 4-31d, tzn. obejmował punkt 
Sz(0++j0), to zmiany App(w) miałyby charakter jak na rys. 4-31e, a zatem Agp = 
= —360” z* 0, a wykres odpowiadający transmitancji kś objąłby punkt kry- 
tyczny P;(—1+j0). Układ o takich wykresach byłby, po zamknięciu pętli 
sprzężenia zwrotnego, układem niestabilnym. 


| ŁA () 


RryG) 
©, 


34 


osa 


4%, =-3607 


Rys. 4-31. Hodografy wskazów P(jw) oraz k(jw) EGw) w układach 1 — stabilnych po 
zamknięciu pętli sprzężenia zwrotnego (a i c), 2 — niestabilnych po zamknięciu 
pętli sprzężenia zwrotnego (d i f) 


Rozważania te pozwalają sformułować następujące kryterium stabilności układu 
ze sprzężeniem zwrotnym (Nyquist — 1932 r.) [30]. 


Jeżeli układ liniowy złożony z członów „„,k*” i „,8” o parametrach sku- 
pionych i stałych, a ponadto taki, że |kf| > O dla w © jest stabilny 
przy otwartej pętli sprzężenia zwrotnego, to po jej zamknięciu pozosta= 
nie stabilny wtedy i tylko wtedy, gdy linia utworzona przez końce 
wskazów [8(jo) * k(jo)] dla wszelkich pulsacji z przedziału (0, o) nie 
obejmuje punktu krytycznego P,(— 1-+j0)*. 


W trakcie pracy wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym mogą powstawać zmiany 
transmitancji B(jo) oraz k(jw), wywoływane np. wahaniami temperatury czy na- 
pięć zasilających. Z tego względu wykres B(jo) * k(jw) nie powinien przebiegać 


1) Przy przeciwnym strzałkowaniu sygnałów zwrotnych otrzymujemy ky = AGR i wów- 
czas punkt krytyczny ma współrzędne (+1-+j0), oczywiście A” = —f. 


zbyt blisko punktu P;(—1-+j0), ponieważ wszelkie zmiany transmitancji mogą 
wówczas spowodować utratę stabilności. Warunek ten jest spełniony, kiedy tzw. 
marginesy stabilności: fazowy ©, i amplitudowy M mają dostatecznie duże war- 
tości!”. Pierwszy z nich jest zdefiniowany poprzez rys. 4-32a, drugi natomiast 
obliczamy z zależności 


M = 201g [dB] (4-138) 


gdzie 4 — wielkość określona na rys. 4-32a. Marginesom tym można także nadać 
interpretację graficzną z rys. 4-32b. 

Jeżeli wykres k5 omija punkt krytyczny P, w sposób pokazany na rys. 4-32c, 
wówczas mówimy, że układ jest stabilny warunkowo. Za miarę amplitudowego 
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Rys. 4-32. Charakterystyki częstotliwościowe układów: 
stabilnego (a i b) oraz warunkowos-stabilnego (c i d) 
z zaznaczonymi marginesami stabilności 


1) Minimalna wartość marginesów stabilności zależy od liczby stopni wzmacniających i warun- 


ków pracy wzmacniacza. Zazwyczaj żądamy, by na jeden stopień wzmacniacza k przypadało 
©u1 2 10--30” oraz M; > 2-3 dB. 
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marginesu stabilności przyjmujemy wówczas mniejszą z liczb M;, M3 


M, = 201g" (4-138) 
Ay 
M3 = 201g 4 


Margines fazowy 64 oraz wielkości M; , M, określające margines amplitudowy, 
są dodatkowo zilustrowane rys. 4-32d. 

Liczne prace zapoczątkowane przez G. R. Gercenberga [31] oraz W. T. Duerdotha 
[32] pokazały, 


że dopuszczając stabilność warunkową można zrealizować silniejsze 
sprzężenie zwrotne w pasmie roboczym wzmacniacza aniżeli w przy- 
padku zwykłej stabilności. 


Jednakże istotną wadą takich wzmacniaczy jest niebezpieczeństwo utraty stabil- 
ności zarówno przy wzroście wzmocnienia (ky), jak też przy jego zmniejszeniu. Ta 
druga sytuacja — zmniejszenie wzmocnienia — powstaje bardzo często w przy- 
padku przesterowania wzmacniacza (tzn. doprowadzenia sygnału sterującego 
o zbyt dużej amplitudzie). Z tego powodu we wzmacniaczach o takim rodzaju sta- 
bilności w pętli sprzężenia zwrotnego stosujemy odpowiednie nieliniowe korekto- 
ry [8], [9], [33], [34]. Zauważmy w tym miejscu, że maksymalizacja transmitancji 
zwrotnej należy do zadań bardzo trudnych, wymagających uwzględnienia całego 


_ szeregu czynników destabilizujących i ograniczających. Szczegółowe rozważania 


na ten temat — patrz np. [9]. 


4.2.7.4. Wpływ warunków stabilności na sprzężenia lokalne 
1 wielostopniowe 


Jeżeli pętla sprzężenia zwrotnego obejmuje pojedynczy stopień wzmacniający”, 
wówczas sprzężenie takie nazywamy lokalnym. Natomiast gdy pętla ta obej- 
muje co najmniej dwa stopnie wzmacniające, wówczas mówimy o sprzężeniu 
wielostopniowym. 


Istotna różnica pomiędzy tymi rodzajami sprzężeń zwrotnych polega na tym, że 
w pierwszym przypadku transmitancja pętli sprzężenia (k8) jest funkcją o małej 
liczbie zer i biegunów (a tym samym przesunięcie fazowe gy + gg jest ograniczone), 
podczas gdy przy sprzężeniach wielostopniowych mamy do czynienia z transmi- 
tancjami zawierającymi wielomiany wysokich rzędów, a tym samym o wielu ze- 
rach i biegunach. Ażeby pokazać skutki takiego stanu rzeczy, rozważmy naj- 
prostszą sytuację, przy której wszystkie stopnie wzmacniające są jednakowe, 


1) Liczba stopni we wzmacniaczu nie jest równa liczbie tranzystorów, ponieważ niektóre z nich 
pełnią funkcję obciążeń dynamicznych (patrz p. 5.7.4) lub stabilizują punkty pracy innych tran- 
zystorów (patrz rozdział 3). 


a powodem zastosowania sprzężenia zwrotnego jest konieczność zmniejszenia 
wrażliwości wzmocnienia wypadkowego k;, na zmiany wzmocnień stopni wzmac- 
niających dk;. 

We wzmacniaczu WI ze sprzężeniami lokalnymi, pokazanymi symbolicznie na 
rys. 4-33a, mamy 


kre) = rz) (4-139) 
a stąd 
Oz EP (4-140) 
k,(Ły = 1+8ki 


Rys. 4-33. Wzmacniacze: WI (rys. a) 
ze sprzężeniami lokalnymi, W2 (rys. b) 
ze sprzężeniem wielostopniowym 


We wzmacniaczu W2 ze sprzężeniem wielostopniowym — jak na rys. 4-33b — 
analogiczne zależności przyjmują postać 


ki 


koc = ————- 4-141 
fc(W) 1+fwki ( ) 

RM (4-142) 
"D_ L+bwki 


Wrażliwości obu wzmacniaczy ulegną takiej samej poprawie, kiedy 
1+8Lk, = 1+Bwki 
tzn. gdy między transmitancjami zwrotnymi będzie zachodziła zależność 


Pw = zy Pu (4-143) 
1 Ę 


Zmniejszenie wrażliwości w każdym przypadku będzie okupione zmniej- 
szeniem wypadkowego wzmocnienia (sprzężenie ujemne), jednak strata 
ta będzie wielokrotnie mniejsza przy sprzężeniu wielostopniowym. 


Istotnie, po spełnieniu warunku (4-143) otrzymujemy: 
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a) wzmacniacz WI 


oral z. 
(1+8Lk1)" 
b) wzmacniacz W2 
NE 0 kr 
fc) BL i ST 1+B8uk1 
1-1 ki 


Zatem 


„gcum = (1+8,k,)"7' 
kred) 


Przy sprzężeniach ujemnych (/1+8rk,| > 1) stosunek ten jest większy 
od jedności i to tym bardziej, im sprzężenie zwrotne jest silniejsze. Ta 
niewątpliwa zaleta sprzężeń wielostopniowych nie może być wyko- 
rzystywana w pełni właśnie z powodu ograniczeń wnoszonych poprzez 
warunki stabilności. 


O 
p ograniczone warunkami 
Sta btlności 


Rys. 4-34. Zależność granicznych 
parametrów sprzężenia zwrotnego od 


warunków stabilności 
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Przykładowo, gdyby transmitancja zwrotna była niezależna od częstotliwości 
(aperiodyczna), tzn. 


Bo) = 89" = const 
natomiast stopnie wzmacniające miały najprostszą postać wzmacniaczy oporo- 
wych (patrz rozdz. 5), gdy 


wówczas przy jednakowych stopniach mielibyśmy 


3 Bok” 
sa  (i+jo7)” 

Wykresy odpowiadające takiej transmitancji pętlowej przy różnych wartościach n 
przedstawia rys. 4-34a. Wynika z nich, że przy n = 1 oraz n = 2 nie istnieje taka 
wartość 80, przy której wykres kB objąłby punkt krytyczny P,(— 1-+j0)”. Jednak- 
że poczynając od n = 3 punkt ten zostaje objęty wykresem k5, kiedy tylko fo > 
> foc. Dla wyznaczenia tej wartości granicznej foG trzeba wyznaczyć parę war- 
tości wą oraz fo, przy których wykres przechodzi przez punkt P,, tzn. zachodzi 
TÓwność 


k(joy) fo = —1+30 (4-146) 
Przykładowo, przy n = 3 mamy wtedy 
— AŚ Po = —1-+j0 (4-146) 
(ESTONNE . 


lub równoważnie 
(86k5+1—30?r?) +jor(3 —w*t*) = 0+j0 


Część urojona lewej strony ma wartość zerową, tzn. wykres KB przecina oś rze- - 


czywistą dla pulsacji w, = > . Współrzędna tego punktu przecięcia jest (— 1), 


kiedy 


Bo = Boc = r (4-147) 


W ten sposób pokazaliśmy, że w takim przypadku warunki stabilności 
ograniczają dopuszczalną wartość transmitancji zwrotnej. 


Sens fizyczny tego stwierdzenia sprowadza się do ograniczenia parametrów ob- 
wodu sprzężenia zwrotnego o charakterze zilustrowanym rys. 4-34b. Ważne jest 
przy tym także i to, że to ograniczenie staje się coraz bardziej krytyczne w miarę 
1) Nie należy mylić B(jw) = Bo ze zwarciowym wzmocnieniem prądowym tranzystora przy m.cz. 
także oznaczonym symbolem 86. 


2) Analitycznie oznacza to, że dla żadnej wartości fy nie istnieje pulsacja w, rzeczywista do- 
datnia, przy której k(jay) Bo = —1. 
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wzrostu liczby stopni obejmowanych wspólną pętlą sprzężenia zwrotnego. Mia- 
nowicie przeprowadzając analogiczne jak uprzednio obliczenia dla n = 4 oraz 
n = 5 otrzymujemy 


4 
Boc = 4 
n=4 [U 
(4-147) 
2,9 
BoG NE ks "kż 


Wyniki te świadczą o tym, że obejmowanie pętlą sprzężenia zwrotnego wzmacnia- 
cza „k” o transmitancji mającej więcej niż 3 bieguny (n > 3) jest uzasadnione 
jedynie w wyjątkowych przypadkach, ponieważ wymaga znacznego ograniczenia 
transmitancji zwrotnej 8o lub specjalnego kształtowania |£(w)| poprzez odpo- 
wiednie korektory. 

Pewnego komentarza wymaga jeszcze zależność dopuszczalnej siły sprzężenia 
zwrotnego od rozkładu biegunów. Zależność tę pokażemy na najprostszym przy- 
kładzie wzmacniacza 3-stopniowego (n = 3), zakładając tym razem, że stałe 
czasowe (częstotliwości graniczne) poszczególnych stopni są różne. Warunek 
(4-146) przyjmuje wówczas postać 


; Pokoc = 
(1+jocT;)(1 Hjorz)(1 +jvwT3) 


Bokoe mię 
[L0o?*(T; Ta + Ta T3 +Ty T3)| HJO(Ty ET + T3—W?T; T2T3) 
= —1+j0 (4-148) 
Rozwiązując to równanie otrzymujemy 
GE V SEAL aMA (4-149) 
T1T2T3 
(2) Ę 2),|> z 
"A T2 1 T3 T2 Ti T3 
0G ką, 
3 
FADOZONE I s (4-150) 
koc 
przy czym: 
koc = kor ' Koa* kos 
PER a% żę 
X1 F T > T3 > X3 T 


Z wykresu funkcji f(x) = x+ przedstawionej na rys. 4-34c widać, że najmniej- 


szą dopuszczalną ze względu na stabilność wartość transmitancji zwrotnej fo 


otrzymamy przy jednakowych stopniach, tzn. gdy Ty = Tą = Tą = T. Nie należy 
jednak zapominać, że wzajemny stosunek tych stałych czasowych wpływa na cha- 
rakterystyki amplitudowe i fazowe wzmacniacza. 

Można pokazać, że podobne wnioski, dotyczące nasilania ograniczeń w miarę 
wzrostu liczby stopni, otrzymuje się także przy innych transmitancjach stopni 
wzmacniających (np. z zerem i biegunem lub o dwu biegunach). Stąd też problem 
odpowiedniego kształtowania transmitancji zwrotnej Ś(jo), a tym samym i kś 
należy do podstawowych i dość złożonych zagadnień techniki sprzężenia zwrotne- 
go [35], [31 [8.] PP]. [36]. 


4.3. _ Elementy ogólnej teorii sprzężenia zwrotnego 


4.3.1. Uwagi wstępne 


W dotychczasowych rozważaniach na temat sprzężenia zwrotnego zakładaliśmy, 
że wszystkie elementy wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym można jednoznacz- 
nie przyporządkować jednemu z dwu podzespółow tego układu: członowi wzmac- 
niającemu „k lub członowi transmisji zwrotnej ,,f”. Ponadto zakładaliśmy, 
że człony te mają jednokierunkowe zdolności transmisyjne i są złożone wyłącznie 
z elementów liniowych o parametrych skupionych i stałych. 


Natomiast w teorii ogólnej, której elementy przedstawimy obecnie, nie 
zachodzi konieczność dzielenia układu na człony ,„,k” i „8 a jedyne 
„przekształcenie strukturalne” polega na wydzieleniu z układu idealne- 
go źródła sterowanego, stanowiącego element składowy schematu za- 
stępczego określonego tranzystora czy lampy elektronowej. 
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Rys. 4-35. Wstępne przekształcenie wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym 


Procedurę tego wstępnego przekształcenia przedstawia rys. 4-35. Na rys. 4-35a 
ze schematu rozpatrywanego wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym został wy- 
różniony tranzystor T. Jeżeli własności transmisyjne tego tranzystora opiszemy 
np. schematem zastępczym, odpowiadającym jego macierzy admitancyjnej tyl. 
wówczas otrzymamy sytuację pokazaną na rys. 4-35b. Z tak otrzymanej sieci 
liniowej wydzielamy — w sposób pokazany na rys. 4-35c — idealne źródło stero- 
wane, w tym przypadku prądowe, sterowane napięciem. Gdybyśmy jednak własno- 
ści transmisyjne tranzystora opisali np. macierzą impedancyjną [z] lub odpowied- 
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nim dla rozważanego zakresu częstotliwości, ale dowolnym, schematem zastęp- 
czym, to wydzielone w ten sposób idealne źródło sterowane mogłoby być np. 
źródłem napięciowym sterowanym prądem lub innym. Wszystkie rozważania, jakie 
dalej przeprowadzimy, korzystając z opisu „„admitancyjnego” tranzystora, można 
przenieść przez analogię na każdy z takich przypadków o odmiennej postaci wy- 
dzielonego idealnego źródła sterowanego. 


4.3.2. Miary 1 rodzaje sprzężenia zwrotnego 


W ogólnej teorii sprzężenia zwrotnego za jego miarę uważa się ogólnie stopień 
uzależnienia napięcia sterującego U, od zwrotnego oddziaływania źródła stero- 
wanego (7, U.). 


LR Źródło pomocnicze 
— 


Rys. 4-36. Ilustracje do definicji stosunku 
i różnicy zwrotnej 


Ik 


Ilustracją tego uzależnienia jest rys. 4-36a, gdzie symbolicznie pokazano zależność 
superpozycyjną napięcia U, od dwu źródeł działających w układzie, a mianowicie 
E,iy„U;. Jeżeli napiszemy, że 


U, = U +U;' (4-151) 
gdzie: 
U =U, |, 2 
| ymUs 8 0 
US =U; |pao 


PnUs = O 


i 


to za miarę sprzężenia zwrotnego uważa się stosunek zwrotny 7, zdefiniowany 
zależnością 


Pace (4-152) 


Stosunek zwrotny można także zdefiniować równoważnie opierając się na rys. 
4-36b, gdzie do zacisków sterujących źródłem wprowadzono pomocnicze źródło 
E, wytwarzające (przy E, = 0) napięcie zwrotne U,. Widać, że rola E, jest iden- 
tyczna do roli napięcia U,, w poprzednim przypadku natomiast napięcie U, od- 
powiada składowej U;. Mając na uwadze te relacje możemy w tym przypadku 
napisać 


U: 


To, 


(4-152') 


Rysunek 4-36b pozwala wprowadzić inną miarę sprzężenia zwrotnego, jaką jest 


różnica zwrotna zdefiniowana zależnościami 


UR EU, | 
= == Ra 4. 
da e 1+7T (4-153) 


Pokażemy dalej, że tak wprowadzone miary sprzężęnia zwrotnego są dogodne dla 
opisania wpływu sprzężenia zwrotnego na własności transmisyjne układu. 
Zanim to jednak uczynimy, pokażemy wpierw zależność tych wielkości od impe- 
dancji obciążających wzmacniacz. Niech na dowolnych zaciskach a—b wzmacnia- 
cza będzie dołączony dwójnik o impedancji Z4 jak na rys. 4-36c. Ponieważ roz- 
ważany układ jest siecią liniową, to zachodzą w niej liniowe związki pomiędzy 
wszystkimi napięciami i prądami, np. o postaci 

E, = Axl4+B,U5 (4-154) 

U. == Ch74 + DU, (4-155) 
Przy Z, = O (U, = 0) otrzymujemy 


U, | G 


E; |Uk=0 5 A 5 = TyCZA m 0) z — T,(0) (4-156) 


Natomiast przy Z4 = » (/, = 0) mamy 


U. D, 
Ę isb TPA ZA (PR 


Z zależności (4-154) możemy również wyznaczyć napięcie U,., w stanie rozwarcia 
zacisków a—b oraz prąd H,, przy ich zwarciu, otrzymując 


TEZ 
By 
E 

PB z —5. 

ko A 
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Stosunek tych wielkości. przy E, * U, określa impedancję Z,_,» widzianą z za- 
cisków a—b w stanie otwartej pętli sprzężenia zwrotnego 


= 4-158 
e 8 ży 


Wyznaczmy teraz prąd 7, i napięcie U; z równań (4-154) i (4-155). Otrzymamy 
wówcząs 


D,E;— B,U, 


RS : 
k ń (4-159) 
pa 0: (4-160) 
A 
gdzie A= A, D,— ByC;. 
Na tej podstawie możemy napisać 
CE 
U; AAU. —C,E; A, E, 4 
= m= żon: a A Ą = a 1 
OS WDODOBUL 7 28, D+_U> Sk 
B;, BE; 
co wobec (4-152'), (4-156), (4-157) oraz (4-158) prowadzi do zależności 
Ż <ż, Z, T.(Z%) — T,(0) (4-162) 


720 Tk(00) — Ty(Ż%) 


Stąd można wyznaczyć zależność stosunku Ty(Z,) od impedancji Z, w postaci 
równania 


ZA Ty(00)+ Z,-b0 Tr(0) 


Ty(Z%) = ŻAZ 5 


(4-163) 


Znając stosunek zwrotny 74 można następnie obliczyć wartość różnicy zwrotnej 
z zależności 


ZU Tls0)] + Z4_poll + TA(Ó)) _ 


F(Z%) = 1+1,(Z%) = ŻŁZ. 0 


z: 2) , | (4-164) 
ZyT Za_b0 
Zaciski a—b mogą w szczególności stanowić parę zacisków wejściowych /—/ lub 
wyjściowych 2—2. 
Jeżeli napięcie zwrotne U, ma wartość zerową przy zwarciu zacisków wyjściowych, 


tzn. przy Z, = 0 i różną od zera przy każdym innym obciążeniu, wówczas mówi- 


my o sprzężeniu napięciowym. Formalnie sprzężenie takie można opisać warun- 
kami 


T(Z, 
FZ,=0=L 


II 
= 
H 
o 
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i równocześnie 
T(Z, 40 =T(ZJ)*0 
FZ,4 0% 1 


Natomiast gdy napięcie zwrotne U, znika przy rozwarciu zacisków wyjściowych 
2——2, a istnieje we wszystkich pozostałych stanach, tzn. zachodzą warunki 


T(Z,=0)=0 

F(Z, = 00) = | 
oraz 

T(Z) ź 0 

F(Z, ź 1 


to sprzężenie tego rodzaju nazywamy prądowym. 


eT Ner 
Rys. 4-37, Wzmacniacz ze sprzężeniem 4 g 
zwrotnym jako sieć o n węzłach ——6—. 


Aby zakończyć omawianie miar sprzężenia zwrotnego w teorii ogólnej, przedsta- 
wimy jeszcze algorytmy pozwalające na ich obliczanie. W tym celu zauważmy, 
że rozważany wzmacniacz ze sprzężeniem zwrotnym tworzy sieć liniową — jak na 
rys. 4-37. Jeżeli sumę wydajności źródeł prądowych dołączonych do węzła I 
oznaczymy symbolem /;, a ponadto założymy, że źródło sterowane (y,„ U;) jest 
dołączone do węzła o najwyższym wskaźniku n, wówczas dla takiej sieci równania 
bilansu prądów w węzłach przyjmują postać 


Jr1 Uy PY12 Uz+ ... ŁY U =Hh 

Va4 Ut PY22 U2+ ... ŁYzU = Ph 

ONET POCZT FZROW (4-165) 
Jn1i Ur PYn2 U; + ... +Ym Un = Iętym U, 


Zgodnie z zależnością definicyjną (4-152) dla obliczenia stosunku zwrotnego T 
musimy wyznaczyć składową U;, powstającą pod wpływem źródła sterowanego 
Ym U, tzn. przy I == lą = ... = I, = 0. W tym celu oznaczmy?” 


1) Symbol det odpowiada wyznacznikowi macierzy, w danym przypadku admitancyjnej. 
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a Um — Jm) Api PYVn2 Ana F $ew TYm Ark 


...........:. e > 


(4-166) 


A=A ym =0 = Ynt An Vs Az + ... + Van Arn (4-167) 


A 


gdzie: 


REI 


Jan-=102 '** J(n-1)n 


Teraz na podstawie wzorów Cramera, podających rozwiązanie układu równań 
liniowych (4-165) w formie wyznacznikowej, możemy napisać 


„_ Am(ymU: 
u, — c 1) 


0 


Odejmując stronami rozwinięcia wyznaczników (4-166) od (4-167) otrzymamy 
Api Vm =A-A 
co podstawione do (4-168) daje 


, AA ay BR , 
U = AS U, = (5) U, (4-168') 
Teraz na podstawie (4-152) oraz (4-153) możemy napisać 
SE CIEJR 
= = |g-1)-F l (4-169) 
lub 
A 
F = AO (4-170) 


Zależność tego typu można także otrzymać opisując tranzystor macierzą impedan- 
cyjną [z] i korzystając z równań bilansujących napięcia w poszczególnych oczkach 
sieci odpowiadającej danemu wzmacniaczowi [37]. 


4.3.3. Wpływ sprzężenia zwrotnego na sygnał sterujący 


Jeżeli we wzmacniaczu ze sprzężeniem zwrotnym założymy, że y„ = 0, to wobec 
zerowej wartości żródła sterowanego zaniknie wówczas sygnał zwrotny U;(U;) 
i w konsekwencji przestanie istnieć dana pętla sprzężenia zwrotnego. W takiej 
sytuacji — pokazanej na rys. 4-38a;, — napięcie na zaciskach sterujących osiągnie 
pewną wartość U,,. Przejście do stanu, w którym ym = Vmnom 7 0, spowoduje 
dodanie do tej wartości napięcia zwrotnego, co można zilustrować rys. 4-38a2 
i opisać zależnością 
DOG PO sę 
JnUs ć © ymUs = © 


= [-T(Z,) U.] + U:0 (4-171) 
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Stąd 


U;0 U. so 
© T+1(2) FZ) PA 
Gdybyśmy badali wzmacniacz przy zadanej wartości napięcia sterującego na jego 
zaciskach wejściowych, tzn. kiedy U, = E;y, to przy y„ = 0 (rys. 4-38b,) napięcie 
na zaciskach sterujących byłoby U;,9,. Napięcie to w stanie zamkniętej pętli, 
a więc przy y, 4 0, wzrosłoby o składową U. = —T(Z, = 0) U, i ostatecznie 
dla układu z rys. 4-38b> otrzymalibyśmy 


U, = Ugo +[—T(Z, = OU, (4-171') 


Yp=D Ym=Ymnom + 0 
O 


Um=Ymnom +0 


Rys. 4-38. Zależność 
napięcia U; na zaciskach 
sterujących od sprzężenia 
zwrotnego 


4 


W takim przypadku mamy zatem 
U ce Uzos zi 5 U50u 
" 1+T(Z, = 0) F(Z, = 0) 


Postępując analogicznie w przypadku sterowania ze źródła prądowego (1,4 = 1,) 
zilustrowanego rys. 4-38c, oraz 4-38c, otrzymamy przy y„ = 0 wartość napięcia 
U,o:, a kiedy y, 54 0, wówczas 


U, = Uzoi +[— T(Z, = 0)U,] (4-171'') 


(4-172') 


skąd 


Użo: UZo: 


Bo OSOBY a LB la BÓR... SE" 
"(2 =) 2-0) SDP 
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W ogólnej teorii sprzężenia zwrotnego sprzężenie nazywamy ujemnym, 
kiedy przy danej wartości impedancji źródła Z„ przejście od stanu 
JVm = O do stanu ymnom 74 O powoduje zmniejszenie amplitudy sygnału. 
U, na zaciskach sterujących. 


Z zależności (4-172) wynika zatem, że sprzężenie jest ujemne, kiedy zachodzi wa- 
runek 
| FZ > 1 


Przy |F(Z,)| < 1 następuje oczywiście wzrost amplitudy napięcia U, na zaciskach 
sterujących. Sprzężenie takie nazywamy dodatnim. 


4.3.4. Wpływ sprzężenia zwrotnego na impedancje robocze 
wzmacniacza 


Dla ustalenia impedancji wejściowej”? wzmacniacza na dowolnej parze zacisków 
x—x dołączymy do nich pomocnicze źródło prądowe o wydajności /ł, — jak to 
pokazano na rys. 4-39. Zdefiniujemy: 

a) impedancję wejściową przy otwartej pętli Zxxo 


Zęzce (4-173) 
I |ymEv=0 
b) impedancję wejściową przy zamkniętej pętli Z,, 
Zz SE (4-174) 
UR=0 
| YmEs 4 © 


ZA Źrodto pomocmcze 


| p e Ots. 


49 


Rys. 4-39. Wzmacniacz z wyróżnioną 
parą zacisków x-x, dla której 
wyznaczamy impedancję wejściową 


NZ 
sz 


Pomiędzy tak zdefiniowanymi wartościami impedancji zachodzą pewne związki, 
które obecnie ustalimy. Zauważmy w tym celu, że liniowość układu pozwala na- 
pisać następujące liniowe (superpozycyjne) związki dla napięć U, oraz Up 
U, = AI,+BE, (4-175) 
UR = CI,+DE, = E;—U; (4-176) 


Zródło pomocnicze 


li 


1) Tmpedancję wyjściową wzmacniacza można zawsze uważać za impedancję wejściową od stro- 
ny zacisków wyjściowych. 


Z równań tych wynika natychmiast, że 


Aa > = Zzo (4-177) 
a E; = 
(/mE; = 0) 
UR | 
D=TR| = Fo) (4-178) 
E, Iz=0 
Teraz dla stanu, w którym Uą = 0, możemy napisać 
U; = Zxx0 I, +BE, (4-175') 
0 = CI4+F(o)E, (4-176') 
Z równania (4-176') wynika, że 
Cc __, 
E, osz F( 00) I 
co podstawione do (4-175') daje 
U. BC 
Zz = — = Zax0 7 27 L 4-179 
I UR =0 k F (00) ( ) 
JmEs 4 0 


Natomiast zwarcie zacisków x—x powoduje, że U, = 0, a równania dla napięć 
U, i Up przyjmują postać 


0 = Zyx07, + BE, ; (4-175') 

UĄ = CH'+F(o0)E, (4-176) 
Wyznaczając z (4-175'') wartość I4' 

1; = LIE 


xx0 


i podstawiając ją do (4-176'') otrzymujemy 


UR = |- Z +Fov) E, 
Zsx0 
Stąd | 
UR a z BC 
"EZ. x=0 sj F(O) = AR) Zzx0 


a następnie 
BC = Zzzo[F(00) — F(0)] (4-180) 
Podstawiając ostatecznie (4-180) do (4-179) otrzymujemy 


F(0) 


F(oo) — F(0) 
F(c) 


Zz = łlezx07 
Żaze——"p(g0) 


Zzz0 Z Zxz0 (4-181) 


14 Wzmacniacze i generatory 


4/195 


196/4 


Zależność ta jest nazywana wzorem Blackmana [38]. Utożsamiając 
teraz dowolnie ustaloną parę zacisków x—x z zaciskami wejściowymi wzmacnia- 
cza I—-1I lub jego zaciskami wyjściowymi 2—2 możemy na podstawie wzoru 
(4-181) napisać 


F(Z = 0) r 
Zwe E Zweo FŹ,z%) = YZweo (4-181') 
F(Z,=0 
Zwy F Zwyo RED. = ŚZwyo (4-181) 


Tutaj źródła pomocnicze wprowadzamy odpowiednio na zaciski /—7 lub 2—2, 
a impedancje przy otwartej pętli sprzężenia zwrotnego są określone (patrz rys. 
(4-39) zależnościami 


Zyeo Z Ui11 
weQ0 
lh 1 YmEs = 0 
z sz U212 
wyO 
l, 2 YVmEs = 0 


Zwróćmy w tym miejscu uwagę, że zmiany impedancji wejściowej i wyj- 
ściowej, wywołane zamknięciem pętli sprzężenia zwrotnego, nie muszą 
być jednakowe, tzn. ogólnie y z 6”. 


4.3.5. Wpływ sprzężenia zwrotnego na wzmocnienie 


Badanie wpływu sprzężenia na wzmocnienie rozpoczniemy od wzmocnienia na- 
pięciowego. Korzystając z założenia o liniowości rozważanej sieci, a także z rys. 
4-40a możemy opisać napięcie wyjściowe U w postaci superpozycji składników 
wynikających z napięć sterujących U, i U;,, tzn. zależności 


U, = k.(S) U; +k,(s) U1 (4-182) 
Stąd 
U, k 6 U, 
SPRA 2 R 4-183 
ku u a -PEE p "EK (5) ( ) 
Korzystając z wyprowadzonej wcześniej zależności (4-172') możemy dalej napisać 
U, RE U50u e y(s) U, 


FZ,=0  F2,=0) 
co podstawione do (4-183) daje 


ke Piz ( hÓ) = RZE 6 +k,65) (4-184) 


Można zauważyć, że zarówno transmitancja k,(s), jak też w konsekwencji k, (s) 
są uzależnione bezpośrednio od wydajności źródła sterowanego, tzn. muszą być 


1) Przypomnijmy, że właściwość tę miały także układy analizowane przez nas wcześniej w ra- 
mach tzw. teorii elementarnej. 


proporcjonalne do wartości y„, a więc można napisać 
k,(S) = ym W, (5) (4-185) 


gdzie W, (s) — funkcja wymierna zmiennej s, niezależna od wartości y,,. 
W najczęściej spotykanych wzmacniaczach transmitancja bierna (bez udziału da- 
nego źródła sterowanego) k,(s) jest fonie mię mała, tzn. zachodzi na ogół PRZE 
bliżona zależność 
aa k 1(5) , 

k,(5) FZ, = 0) (4-184') 
Wynika z niej, że dla zmian wzmocnienia napięciowego decydujące znaczenie ma 
wartość |F(Z, = 0)|. 
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Rys. 4-40. Superpozycja składowych sygnału wyjściowego przy różnych rodzajach źródła 
sterującego 


Podobnie postąpimy przy wyznaczaniu wzmocnienia prądowego, pisząc na pod- 
stawie złożenia o liniowości i rys. 4-40b 


I, == m.(s) U; + m,(S) 14 (4-186) 
skąd 
7 
kg = c = PÓL: nfs) (4-187) 
1 1 


Napięcie U, wyrazimy korzystając z zależności (4-172'), jak też wzoru Blackmana 
(4-181) w sposób następujący 


y(5) | 2 | nh 


U. = Usou = y(5) U1 —- F(Z, = c0) = 
*.  F(Z,=0) F(Z, = 0) F(Z, = 0) u 
7(5) Źweo 
Podstawiając (4-188) do (4-187) potrzymujemy 
ZO wj + ka(5) 
ki Ż=0) m MIE 


Tutaj także zarówno 6 jak też ka(s) są proporcjonalne do wartości y,, tzn. 


14* 


198/4 


zachodzi zależność 
k2(5) = Vm W2(5) (4-190) 


gdzie W.(s) — funkcja wymierna zmiennej s, niezależna od wartości y,. 
Gdy transmitancja prądowa bierna m,(s) jest nieznaczna, możemy napisać 


ka(5) , 
co świadczy o decydującym wpływie na wzmocnienie prądowe wartości |F(Z, = 
= oo)|. 

Zastosujemy na keniec taką metodę postępowania dla wyznaczenia skutecznego 
wzmocnienia napięciowego. Teraz liniowość i rys. 4-40c uzasadniają zależność 


U> = n.(s) U;+n,(S)E, (4-191) 
skąd 
= U _ n.(s) U; 
kusf = "E; = p, 0 (4-192) 


Dalej, na podstawie (4-172), możemy napisać 


2 U50 M 6 (S) Eg 
Um") HZ) ssa 


Podstawienie (4-193) do (4-192) prowadzi do zależności 


SŁAOBO. —_ _Ka(5) 
kusq = FZ) +n,(5) = FZ.) +n,(5) (4-194) 
Przy pomijalnie małej biernej transmitancji skutecznej n,(s) możemy nayfsać 
6 ką (5) , 
kęs) FZ.) * | (4-194') 


co świadczy o tym, że dla oceny wpływu sprzężenia na skuteczne wzmocnienie 
napięciowe trzeba obliczać różnicę zwrotną przy danej wartości impedancji 
źródła sygnału Zy. Z wcześniej wyprowadzonej zależności (4-15) wynika, że war- 
tość tak obliczanej różnicy zwrotnej jest także decydująca dla zmian skutecznego 
wzmocnienia prądowego. 


4.3.6. Wpływ sprzężenia zwrotnego na wrażliwość 


Omawiając wpływ sprzężenia zwrotnego na wzmocnienie pokazaliśmy, że dla 
każdego rodzaju wzmocnień napięciowych i prądowych można napisać zależność 


k(yms 5) 

= m» 4-195 
CZ s) Fm: s) +k,(S) ( ) 
Uzasadniliśmy także, że zależność transmitancji k od transkonduktancji y„ ma 


postać 
k(ym» s) = ym W,(S) (4-196) 


gdzie W;(s) — funkcja wymierna zmiennej s, niezależna od y„. Zwróćmy teraz - 


uwagę na to, iż z definicji stosunku zwrotnego wynika, że 


Uz _ —U; a 
=p -„ c |= Jm Wy(S) = (4-197) 


gdzie y„E, — wydajność prądowa źródła sterowanego (patrz rys. 4-36). 
W ten sposób pokazaliśmy, że transmitancję wzmacniacza ze sprzężeniem zwrot- 
nym można opisać zależnością 


mW , 
klon; 3) = p +kO) (4-195 


Na tej podstawie zbadamy teraz wrażliwość (małoprzyrostową) wzmocnienia na 
zmiany zdolności wzmacniających tranzystora, wyrażone jego transkonduktancją 
Ym. Z (4-195') otrzymujemy 


dk, W,(5) 


dm TEFynWu(ÓE SG 
Równocześnie z (4-195') możemy wyznaczyć W;(5), co daje 
: k ms -k m 
W) = Pm 0- KOJA ty Wyd) 658 
Podstawiając (4-199) do (4-198) otrzymujemy po prostych przekształceniach 
k, k, 
dky | ky dym ky dym 
kę L+ymWy Im Fo ym CRY 
Tak więc pokazaliśmy, że 
dky ky 
"kę -"kę 
kr=_J_ = J : 
Sy w. F (4-20) 
Jm 


Najczęściej transmitancja bierna k, jest pomijalnie mała wobec transmitancji k," 
co pozwala napisać 
SF w l , 
ym pr (4-201') 
Oczywiście zarówno transmitancja bierna k,, jak i różnica zwrotna F muszą być 
wyznaczane przy wartości Z, właściwej dla danego rodzaju wzmocnienia (patrz 
p. 4.3.5). 


5 k 
1) Zwróćmy i, uwagę na zależność stosunku a od częstotliwości. Jest ona trudna do 


DIY JACY 


jemności anek itp.), Ana w A nz zakresach ra możliwy jest jej zna- 
czący wpływ na wrażliwość. 
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Dla wyznaczenia wrażliwości modułu wzmocnienia i jego fazy na zmiany modułu 
i fazy y„ możemy postąpić identycznie jak w przypadku elementarnej teorii 
sprzężenia zwrotnego (patrz p. 4.2.3). Zakładając, że ky = |kyle'?" oraz y, = 
= |y„le”, 7 = |Tle'? otrzymujemy wówczas 


dlk;| dlYml 
= Sy ——-— Spd 4-202 
ZAW" SPY 
gdzie 
2 1 1+|7T|cos© ZY 
Sy = Re = TFdf|cosbFTE 7 wrażliwość modułowa 
xa 1 m = | T] sin © . sę 5 
Sp = Im F 1H2TicosG+T" wrażliwość fazowa 


Zależność Sy oraz Sp od modułu stosunku zwrotnego T oraz jego fazy © może 
być określona na podstawie rys. 4-167”. 

Badanie wzmocnienia na zmiany innych parametrów może być przeprowadzone 
podobnie [tzn. poprzez sprowadzenie do postaci funkcji biliniowej, jak w za- 
leżności (4-195') i wykonanie operacji różniczkowania]. Natomiast analiza wrażli- 
wości wielkoprzyrostowych jest zadaniem niewspółmiernie trudniejszym (nielinio- 
wym) i jak dotychczas nie prowadzi ona do żadnych wniosków ogólnych [7], [11]. 


4.3.7. _ Warunki stabilności układów ze sprzężeniem zwrotnym 


Rozważania na temat warunków stabilności rozpoczniemy od przypomnienia, 
że wzmacniacz z jednym tranzystorem wzmacniającym (ogólniej: elementem ste- 
rowanym) opisuje układ równań liniowych (4-165) o postaci 


J11 U1+ -.. ŁY U = 
YVa1 U1+ -.. tYzn Un = Ha 


...............|.....e. 


Jni U, +... ym U, = In+Ym U, 


(4-165) 


gdzie: 74, 7,, ..., I, — wydajności niesterowanych źródeł prądowych, działających 
w sieci. 

Dowolne z napięć U, można więc wyznaczyć z zależności 

Ak Ax Ank 


A LĄ ht .. + 


U, = I, (4-204) 


1) Wynika to ze zgodności postaci zależności (4-202), (4-203) oraz (4-75) i (4-76). 


gdzie: 


koje | a s - st) (4-205) 
Jn1i Jm ++ Vnn 
Ay; — dopełnienia algebraiczne elementu y,,, tzn. wyznaczniki macierzy [y] z wy- 
kreślonym k-tym wierszem i j-tą kolumną, pomnożone przez (— 1y+j. 
Dopełnienia algebraiczne A,,(s) są także ilorazem wielomianu zmiennej s, jednakże 
stopni co najwyżej równych odpowiednio n i m. Stąd można napisać 


M6) _ MGSJWO) _ LĘG) 
BG Bw(s) W(S) Bw©(s) 
gdzie poprzez wymnożenia licznika i mianownika przez odpowiednio dobrany, 
wspólny wielomian W(s) otrzymaliśmy w ostateczności identyczne mianowniki 
B©(5s) w zależnościach (4-205) oraz (4-206). Podstawienie tych zależności w takiej 
formie do wzoru (4-204) pozwala napisać 


Als) = (4-206) 


"Lu()71,(8)+ ... +Lx(S)7,(5) 
U,(s) = M5Ć) (4-207) 
Widać stąd, że jeżeli w układzie z odłączonymi źródłami wymuszającymi (tzn. 
przy /, = Ją == ... = I, = 0) mają istnieć wyłącznie zanikające sygnały swobodne, 


czyli rozważany układ ma być stabilny, to wszystkie pierwiastki równania cha- 
rakterystycznego 

MP(s) = 0 
muszą leżeć w lewej półpłaszczyźnie. 
Po tym wprowadzeniu przejdziemy teraz do kilku uwag dotyczących różnicy 
zwrotnej F(Z,, Z,). Pokazaliśmy, że korzystając z równań (4-165) można ją wy- 
znaczać z zalężnóści 


F(Z,, Z, . 
gdzie”? 
Mo(5) Mo(s) W'(s) L(S) 


AA |.-0 B6)  B(OWÓ)  B(s) 


Po takim przekształceniu A” i korzystając z zależności (4-205) możemy napisać 


M(s) 
L(s) 
Zauważmy, że wszystkie pierwiastki równania My(s) = O leżą w lewej półpłasz- 
czyźnie, ponieważ po wyłączeniu jedynego elementu sterowanego (y,„ = 0) cała 
pozostała sieć jest złożona wyłącznie z elementów pasywnych R, L, C, a więc 
jest stabilna. 


(4-208) 


F(Z,, Z) = (4-109) 


'! Możliwość doprowadzenia mianowników (4-205) i (4- 208) do „zgodnej postaci znowu wynika 
z tego, że stopnie wielomianów Mo(5) i Bo(s) mogą co najwyżej dorównywać stopniom wielo- 
mianów M(s) i B(3). 
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Jeżeli stwierdzimy, że stopnie wielomianów M(s) i L(s) są jednakowe”? i układ 
przy p, = 0 jest stabilny, tzn. równanie L(s) = O nie ma pierwiastków w prawej 
półpłaszczyźnie, wówczas identycznie jak przy dowodzie kryterium Nyquista 
możemy pokazać, że warunkiem stabilności wzmacniacza ze sprzężeniem zwrot- 
nym, tzn. warunkiem, by równanie M(s) = O przy y„ £ O nie miało zer w prawej 
półpłaszczyźnie, jest, by wykres F(jo) dla wszelkich w > 0 nie obejmował punktu 
S,(0+j0). Równoważnym warunkiem jest żądanie, aby wykres stosunku zwrotne- 
go T(jo) = F(jo)—1 dla wszelkich w > 0 nie obejmował punktu P;(—1+0). 
Podkreślmy jeszcze raz w tym miejscu, że wartości stosunku czy różnicy zwrotnej 
zależą od impedancji obciążających (patrz p. 4.3.2), np. Z, czy Z,, a tym samym 
od ich wartości zależy stabilność układu. 


Jeżeli wzmacniacz zawiera wiele tranzystorów (ogólniej: elementów ste- 
rowanych), to warunek y,, = 0 nie gwarantuje, że pozostała część ukła- 
du jest pasywna, a tym bardziej, że jest stabilna. 


Rys. 4-41. Wstępne 
przekształcenie 
wzmacniacza o 4 
tranzystorach 
wzmacniających 

J (elementach sterowanych) 


Pasywna. sieć liniowa (SLS) 
bez elementow sferowanych 


Stąd też dla takich sprzężeń — nazywanych w teorii ogólnej wielokanało- 
wymi [9]— trzeba korzystać z odmiennych, ogólniejszych warunków stabil- 
ności. W takim przypadku rozważany wzmacniacz przekształcamy do postaci 
pokazanej na rys. 4-41 i definiujemy cząstkowe różnice zwrotne dla różnych sta- 
nów włączenia źródeł sterowanych. Wprowadźmy następujące symbole: 


A9A.2....-%6) — wyznacznik macierzy [y] wzmacniacza przy ym, = Ym = 
=... = xk ZO, 
0G,i+1,...,k ik i = == 
APT ) — wyznacznik jw. przy ym; © Vmiąt =: =Vme=0 


i zdefiniujemy cząstkowe różnice zwrotne przy narastaniu liczby włączonych źró- 
deł sterowanych 


APR ... +B) 


Fr = AOG ... m) 


k, Przypadek taki zachodzi na pewno wtedy, kiedy ym = gw. ponieważ wówczas wyłączenie 
źródła sterowanego nie zmienia liczby elementów reaktancyjnych w modelu wzmacniacza, a tym 
samym stopni wielomianów charakterystycznych. 


AG: ROLLV) 


Fra = "620 (4-210) 
ADC, ... +1) 
Pak = 4657 


gdzie n — liczba źródeł sterowanych (tranzystorów) we wzmacniaczu. 


Wzmacniacz, jak na rys. 4-41, złożony z elementów pasywnych i jedno- 
kierunkowych źródeł sterowanych, jest stabilny wtedy i tylko wtedy, 
gdy sumaryczna liczba obrotów wokół punktu krytycznego P;(— 1--j0) 
serii m wykresów cząstkowych różnic zwrotnych Fy,(jw), ... 
-.., Fg„(jo) dła w e (0, 00) przy narastaniu liczby włączonych źródeł 
sterowanych od 1 do n jest równa zeru (H. W. Bode) [35], [9]. 


Obroty w kierunku zgodnym z ruchem wskazówek zegara i przeciwne mają przy 
tym odmienne znaki. Dowód tego kryterium stabilności [9] sprowadza się do 
stwierdzenia, że sumaryczna liczba obrotów takiej serii różnic zwrotnych jest 
równa różnicy liczb zer wyznaczników A i A?G--*”, położonych w prawej pół- 
płaszczyźnie zmiennej s. Ponieważ wyznacznikowi A? --*” odpowiada z założe- 
nia sieć pasywna nie mająca takich zer (pierwiastków równania charakterystycz- 
nego części pasywnej) w prawej półpłaszczyźnie, to zerowa łączna liczba obro- 
tów takiej serii wykresów świadczy o braku zer wyznacznika (pierwiastków rów- 
nania charakterystycznego wzmacniacza) w prawej półpłaszczyźnie — a więc 
o jego stabilności. Należy podkreślić, że jakkolwiek dla samego kryterium sta- 
bilności numeracja poszczególnych źródeł sterowanych jest całkowicie dowolna, 
to jednak dla praktycznego sprawdzenia stabilności można sformułować pewne 
warunki optymalnej numeracji [9]. 


Jeżeli zdefiniujemy cząstkowe różnice zwrotne przy kolejno wyłącza- 
nych źródłach sterowanych, tzn. 


0(1,2,...,i-1) ; 
> SR, (4-211) 


to gdy wielomiany Ł;(s) nie mają zer w prawej półpłaszczyźnie zmiennej 
$, tzn. wzmacniacz z wyłączanymi kolejno źródłami sterowanymi (E.) 
jest stabilny i kiedy w każdej cząstkowej różnicy zwrotnej Fę,(s) stopnie 
wielomianów: licznika M;(s) i mianownika Ł;(s) są jednakowe, to dla 
stabilności wzmacniacza ze wszystkimi źródłami sterowanymi potrzeba 
i wystarczy, by wykres 


F(jo) = Fzy (jo) Fęz(jo) ... Fęu(io) = Il Fęi(j0) 


dia o e (0, 00) nie obejmował punktu krytycznego S,(0-+j0) (A. A. Riz- 
kin) [39]. | 


4/203 


204/4 


Widać z podanych tutaj warunków siabilności dla wzmacniaczy o wielokanało- 
wych sprzężeniach zwrotnych, że w ogólnym przypadku ich analiza, czy np. wy- 
znaczenie dopuszczalnych, maksymalnych sprzężeń zwrotnych, marginesów sta- 
bilności itp., są zadaniami złożonymi, a często nawet nie mającymi do chwili 
obecnej zadowalających i powszechnie akceptowanych rozwiązań. 
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ROZDZIAŁ 


Wzmacniacze pasmowe 
(impulsowe) 
małych sygnałów 


Wzmacniacze stanowią szeroką klasę układów elektronicznych, w której ze wzglę- 
dów metodologicznych wydzielimy umownie trzy rodzaje, jakościowo zdefinio- 
wane na rys. 5-1. Rozdział ten będzie poświęcony omówieniu układów i właści- 
wości wzmacniaczy pasmowych. 


Ik| 
p : 
SIOEJ : 
ssa z Wzmacniacz 
2 G6(BKTYWI 


Wzmacniacz 
PASMOWY 


Rys. 5-1. Charakterystyki amplitudowe 
podstawowych rodzajów wzmacniaczy 


5.1. , Uwagi wstępne 


Sygnały sterujące wzmacniacze tworzą bardzo obszerną klasę. Kiedy ich amplitu- 
dy osiągają duże wartości, wzmacniacze wyraźnie przejawiają swoją nieliniowość 
(patrz rozdział 9). Natomiast sygnały o niewielkich amplitudach — dla których 
liniowe modele dobrze przybliżają układy rzeczywiste — będziemy dalej dzielili 
na sygnały małe” oraz „bardzo małe”, rozumiejąc, że te ostatnie przybierają 
wartości zbliżone do wartości zakłóceń i szumów własnych układu. 

Jeżeli stawiamy przed sobą zadanie wzmocnienia małego sygnału (w sensie jak 
wyżej), wówczas stajemy wobec konieczności podjęcia kilku zasadniczych decyzji. 
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Na przykład musimy ustalić, czy zastosujemy katalogowe układy scalone (np. 
odpowiedni typ wzmacniacza operacyjnego — patrz rozdz. 7), odpowiednio je 
„obudowując” — dla uzyskania żądanych transmitancji, poprzez dobór Zs i Z4 
(rys. 5-2b), czy też konstruujemy wzmacniacz z elementów konwencjonalnych, 
dobierając Z; i Zą (rys. 5-2a). W tym ostatnim przypadku wyborowi podlega typ 
użytych ES (patrz rozdz. 1), rodzaj układów pracy (patrz rozdz. 2), układy 


Rys. 5-2. Alternatywne realizacje 
wzmacniaczy 


a — wzmacniacz konwencjonalny, b — wzmacniacz 
bazujący na scalonym wzmacniaczu operacyjnym 


sprzężeń zwrotnych (patrz rozdz. 4) itp., a ponadto punkty pracy ES (patrz 
rozdz. 1 oraz 3). Decyzje takie podejmujemy w zależności od warunków technicz- 
nych, warunków eksploatacyjnych, wymaganej liczby egzemplarzy, oceny kosz- 
tów itp. 

Jeżeli chodzi o wybór ES, to praktycznie w grę wchodzą bądź krzemowe tranzysto- 
ry bipolarne, bądź tranzystory unipolarne (np. MOS, FET). Pierwsze reprezentują 
bardzo szeroką klasę różnych typów, mogących pracować zarówno przy bardzo 
małych prądach [1] (patrz rys. 5-3 oraz rozdział 1, rys. 1-9), jak też przy prądach 
o wartościach wielu amperów. Drugie natomiast odznaczają się bardzo dużą 
rezystancją wejściową, korzystnymi właściwościami szumowymi i nizco gorszymi 
właściwościami wzmacniającymi"? (pasmo, wartość wzmocnienia napięciowego). 


Rys. 5-3. Zmiany fo tranzystorów krzemowych przy 
pracy z bardzo małymi prądami 1010 08 106 104 (02 A 


Przypomnijmy, że wybór punktu pracy jest zazwyczaj wynikiem kompromisu 
pomiędzy różnymi kryteriami optymalizacji, zależnymi od konkretnego zasto- 
sowania. Dla przykładu na rys. 5-4 pokazano jakościowy charakter zmian nie- 
których parametrów wzmacniacza dla różnych punktów pracy (patrz także 
rozdziały 1 i 3). Można jednak ogólnie powiedzieć, że zazwyczaj w tranzysto- 


1) W ostatnim okresie obserwujemy bardzo duży postęp technologiczny w tym zakresie. 


Ucg'lc 


MW 


Rys. 5-4. Przykłady wpływu punktu pracy tranzystora na niektóre parametry wzmacniacza 
F — współczynnik szumów wzmacniacza, fr —- maksymalne połe wzmocnienia, A — intensywność uszkodzeń 


rowych wzmacniaczach małych sygnałów ustalamy punkt pracy, w którym Iz, 
I, są rzędu 1 mA, odchylając się do wartości 50-200 uA, jeżeli grają rolę szumy 
oraz dryfty, i do wartości kilka — kilkanaście mA, gdy istotna jest duża dynamika 
wzmacniacza. | 

Oczywiście, stałość zarówno wzmocnienia, jak i innych parametrów roboczych 
jest powiązana ze stałością punktów pracy, co wymaga starannego opracowania 
układów zasilania (patrz rozdział 3). 
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5.2. _ Ograniczenia częstotliwościowe 


W praktycznie realizowanych wzmacniaczach istnieje szereg przyczyn, dla których 
ich właściwości wzmacniające ulegają pogorszeniu ze wzrostem częstotliwości, 
a często również przy zmniejszaniu częstotliwości do zera. Oczywiście nie mamy 
tutaj na uwadze tzw. wzmacniaczy selektywnych (patrz rozdział 6), gdzie ukształ- 
towanie wąskiej i o stromych zboczach charakterystyki amplitudowej osiągamy 
stosując odpowiednie obwody i filtry selektywne (np. elektromechaniczne). 
Trzeba wreszcie podkreślić, że nowoczesne ES zachowują dobre zdolności wzmac- 
niające do częstotliwości nawet rzędu wielu GHz”, co powoduje, że stosunkowo 
rzadko spotykamy sytuację, gdzie charakterystyki wzmacniacza kształtowane są 
np. czasem przejścia nośników przez ES, chociaż często są one zależne od po- 
jemności międzyelektrodowych tych elementów i innych ich parametrów. 


5.2.1. Zakres małych częstotliwości 


W zakresie tym spotykamy charakterystyki pokazane na rys. 5-5. 
Charakterystyki rodzaju (7) występują w sytuacjach układowych pokazanych n. 
rys. 5-6. . 


Rys. 5-5. Rodzaje charakterystyk amplitudowych 
f wzmacniaczy pasmowych w zakresie małych 
częstotliwości 


W przypadkach przedstawionych na rys. 5-6a, b i c ograniczanie to 
wynika ze wzrostu reaktancji kondensatorów C,, co powoduje nieogra- 
niczone dzielnikowanie sygnału przenoszonego wzdłuż toru wzmacnia- 
jącego. Mówiąc lapidarnie — kondensator nie przepuszcza składowych 
stałych i wolnych zmian tych składowych. W przypadkach przedsta- 
wionych na rys. 5-6d oraz e elementem ograniczającym jest transforma- 
tor, w którego wtórnym uzwojeniu mogą się oczywiście indukować 
SEM jedynie od pól zmiennych. 

1) Podkreślamy jednak znaczny wzrost ceny tranzystorów zachodzący z tak znacznym wzrostem 


częstotliwości granicznej, skłaniający do stosowania w układach także tranzystorów gorszych, 
odpowiednio kompensowanych. 


SELIELZIEIC E 


Rys. 5-6. Sytuacje układowe odpowiadające kEGiGKGA amplitudowym typu / z rys. 5-5 


Jeśli sake jest kondensator, to w każdym przypadku analizę jego dzia- 
łania można sprowadzić do rozwiązania układu z rys. 5-7a. Transmitancja takie- 
go układu ma postać 


k 1 
TREK A | SR 


R joC, R; 
a jej moduł maleje w stosunku 1/q (patrz rys. 5-5) względem wartości ko dla 


częstotliwości średnich przy częstotliwości 


(5-2) 


Ksz = Awy *Awe = Any *hr"R2 


Rys. 5-7. Ograniczenie 
częstotliwościowe wywołane 
pojemnościami sprzęgającymi C; 
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Ilustracją tego spadku w mierze decybelowej (Krąp; = 201gk) jest rys. 5-7b. 
Przesunięcie fazowe”) p dąży do 90”, kiedy w» + 0, przyjmując wartości pokazane 
na rys. 5-7€. 

Należy podkreślić, że wartości rezystancji R„, i R„, muszą być wyznaczone 
z uwzględnieniem wszystkich elementów (np. obwodów polaryzacji, sprzężeń 
zwrotnych itp.). 

Warto tu także zwrócić uwagę na to, że przy badaniu wzmocnienia napięciowego 
przyjmujemy Ry = 0, przy wzmocnieniu prądowym R, = ©, przy czym wartość 
Rę z rys. 5-6a nie musi być równa R, (ze względu na możliwość istnienia na 
wejściu wzmacniacza dodatkowych oporników). 

Jeżeli ograniczeniem jest transformator, wówczas w najczęściej spotykanych 
przypadkach (z wyjątkiem specjalnych układów impułsowych i szerokopasmo- 
wych) można jego właściwości zilustrować schematem zastępczym pokazanym 
na rys. 5-8b. 


L= ej 
Fietz)” 


Rys. 5-8. Transformator (a) i jego 
schematy zastępcze: ogólny (b), 
dla małych częstotliwości (c) oraz 
dla dużych częstotliwości (d) 


Elementy tego układu zastępczego mają następującą interpretację fizyczną: 
L, — indukcyjność uzwojenia pierwotnego (proporcjonalna do z4, 
zależna od magnesowania rdzenia), przy rozwarciu na wyjściu, 
I, — indukcyjność rozproszenia uzwojenia pierwotnego, 


, 


2 — przeniesiona indukcyjność rozproszenia uzwojenia wtórnego: 


z 2 
l m l (| 


z 
r, — rezystancja uzwojenia pierwotnego, 


2 
Śr ; 3 ; Zę 
ra — przeniesiona rezystancja uzwojenia wtórnego: ra=r (>) Ą 
2 
C, — zastępcza pojemność międzyzwojowa uzwojenia pierwotnego, 
C; — przeniesiona zastępcza pojemność międzyzwojowa uzwojenia 
2 
4 ' zą 
wtórnego |tzn. Cz © Ca > 
1 
ru — rezystancja strat w rdzeniu magnetycznym transformatora. 


1) Jest to przesunięcie fazowe samego układu sprzęgającego dodające się do przesunięcia fazowe- 
go wzmacniacza, powstałego wskutek działania innych przyczyn (patrz rozdział 2). 


Przedstawione na rys. 5-8c oraz d schematy uproszczone są prawdziwe dla prze- 
ciętnych transformatorów ze względu na liczbowe wartości poszczególnych para- 
metrów schematu pełnego. Jeżeli przy tych założeniach oznaczymy 


1 1, 1 
A +—+ 


z (5-3) 
R, Fy + Rwy rm Tar R 


wówczas transmitancja transformatora w zakresie m.cz. może być zapisana 
w postaci 
1 
- 2POOERE NEA (5-4) 
o 14 


| ! a 2 
analogicznej do postaci (5-1). Stąd, zastępując R,,C, wartością R , możemy 


r 


korzystać przy określaniu charakterystyk z wykresów pokazanych na rys. 5-77. 


Ę Asz Mąkę ko KE 9m 
asy" = Z = - a JE SŁLLiB 
= a: GR: 52 Ę Kęthyre 46*o6*0e s Rgd 

Ś b= Rsz'ls2 b= Re; b= Cz Rz 
Skr” RI 
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Rys. 5-9. Sytuacje układowe odpowiadające charakterystykom amplitudowym typu 2 
z rysunku 5-5 


Podkreślmy tutaj, że w najczęstszych przypadkach wpływ rezystancji strat ry 
(ze względu na spotykane duże wartości) na wartość R, jest nieznaczny oraz 
że tu także przy wyznaczaniu rezystancji R„, oraz R, muszą być wzięte pod 
uwagę wszelkie elementy układu (sprzężenia zwrotnego, obwodów polaryzacji 
itp.). 

Charakterystyki rodzaju (2) (patrz rys. 5-5) otrzymujemy w sytuacjach układo- 
wych pokazanych na rys. 5-9. 


z. 
1) Należy jednak pamiętać, że napięcie na zaciskach wyjściowych transformatora U» x kc U, 
zą 
natomiast faza może ulec odwróceniu (przy odpowiednim nawinięciu i połączeniu końcówek 
uzwojeń). 
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Fizycznie ograniczające działanie tych układów sprowadza się do 
powstania na zaciskach kondensatorów Ch, Csą, Ce, C. sygnałów 
zwrotnych, które odejmując się (geometrycznie) od napięcia wejściowe- 
go zmniejszają sygnał sterujący ES”. W przypadku wzmacniaczy 
z tranzystorami bipolarnymi mechanizm ten często interpretujemy 
jako wnoszenie do obwodu wejściowego tranzystora (szeregowo Z r;».) 
zastępczej impedancji 


Rg 


Zyxp,ZęĘ= Bo TRjoRYCE 


pogarszającej — przy zmniejszaniu częstotliwości — rozpływ prądu ste- 
rującego na wejściu tranzystora. 


M 0 66 1 2 50 0 50 10 


Rys. 5-10. Wpływ układów z rys. 
5-9 na właściwości transmisyjne 
wzmacniaczy 


AP 


1) W przypadku układu R.»C;> wygodnie jest tu — dla interpretacji fizycznej — posłużyć się 
U:2 


Ka 


modelem zastępczej triody, dla której napięcie zastępcze sterujące wynosi U., = U;1+ 


Zauważmy, że amplituda powstających sygnałów zwrotnych jest ograniczona 
przez bocznikujące działanie oporników RĘ, Rs, Rg, R., co powoduje, że dla 
f = 0 mamy k(0) £ 0. 

Wyznaczając transmitancję napięciową układów z rys. 5-9 otrzymujemy [2], [3] 


k, 1+job (5-5) 


ko 1+a+job 


gdzie znaczenia współczynników a i b podane są na rys. 5-9. Pulsacja, przy 


ku | s wynosi 
kuo ą 


sok (1+a)2—q3 5-6 
wą = b V q> ( ) 


natomiast przebieg modułu i fazy wyrażenia (5-5) pokazuje rys. 5-10. 

Na podstawie tych danych można teraz łatwo ustalić wpływ zmian każdego 
z parametrów oddzielnie (np. Re, R.;, Rz, C, itp.). Przykłady takich zależności 
pokazano na rys. 5-11. 


której 


0 
Rys. 5-11. Wpływ niektórych elementów rozważanych układów na charakterystyki 
amplitudowe wzmacniaczy 

We wzmacniaczach mamy najczęściej do czynienia z równoczesnym działaniem 
elementów ograniczających pierwszego typu (rys. 5-6) oraz drugiego typu (rys. 
5-9). Szczegółowy opis właściwości transmisyjnych wzmacniacza staje się wówczas 
algebraicznie skomplikowany. Można jednak ustalić pewne ogólne prawidłowości. 


Rys. 5-12. Układy 
ilustrujące równoczesne 
działanie kondensatorów 
C,i Cz 


W tym celu rozważmy przykładowo często spotykane równoczesne działanie dwu 
kondensatorów ograniczających, pokazane na rys. 5-12a, które zgodnie z rys. 2-4 
oraz wzorem (2-12) można zilustrować schematem zastępczym pokazanym na 


rys. 5-12b. Widać, że modyfikacja transmitancji eż powstała wskutek działania 
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"E "PE ; SU: 
R, Cz nie jest zależna od Ry, Re oraz C;. Natomiast transmitancja E jest uza- 


leżniona nie tylko od C; , ale równocześnie i układu Rg, Cg, przy czym we wszyst- 
kich spotykanych układach i dla każdej częstotliwości układ Rg, Cz powiększa 
wypadkową rezystancję szeregową. Oczywiście wpływ ten jest znikomy w lampie 
i tranzystorze unipolarnym (ze względu na bardzo dużą wartość r,„,), ale jego 
charakter jest wspólny dla wszystkich ES. Oznacza to, że wyznaczając spadek 
wzmocnienia wywołany C, przy założeniu Cg = » otrzymamy zawsze wartość 
nieco większą aniżeli dla ustalonego Cg = Cz„. Również przesunięcie fazowe 
uzależnione od C; będzie największe dla Cy = w. Stąd w praktyce unikamy 
żmudnych obliczeń zakładając, że dla każdej częstotliwości 


| k, 1 1 
= —— a 5-7 
Kuo q dc14c2 sł 
Pk Ź PotPc1i FPcz 
gdzie: qc1 — spadek wzmocnienia przy Cg = » (lub Rz = 0), 


qca — spadek wzmocnienia przy C, = ©, 

Pc. — przesunięcie fazy wskutek działania C; przy założeniu Cz = «, 

©Qc2 — przesunięcie fazy wskutek działania Cz przy założeniu C; = w, 

Qo — przesunięcie fazowe wzmacniacza z innych powodów (np. 

pracy ES w układzie WE). 

Wynik takich obliczeń jest wówczas obarczony pewnym „marginesem bezpie- 
czeństwa ”. j 
Charakterystyki rodzaju (3) (rys. 5-5) spotykamy czasami w przypadku wzmac- 
niaczy z korekcją charakterystyk (patrz p. 5.6.2) oraz przy niektórych rodzajach 
sprzężenia zwrotnego. Są one zazwyczaj traktowane jako niepożądane i dlatego 
nie będziemy tutaj szczegółowo przedstawiać możliwości ich powstawania. 


5.2.2. Zakres wielkich częstotliwości 


W zakresie tym spotykamy szeroką klasę charakterystyk amplitudowych, z któ- 
rych podstawowe rodzaje pokazano na rys. 5-13. 


ka 


Rys. 5-13. Podstawowe rodzaje 
charakterystyk wzmacniaczy 
pasmowych w zakresie wiełkich 
częstotliwości 
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Można pokazać, że we wzmacniaczach o małej liczbie elementów reak- . 
tancyjnych, kształtujących charakterystyki w tym zakresie, opadanie 
charakterystyk amplitudowych jest łagodne i bez znaczniejszych zafa- 
lowań. Strome opadanie i przebiegi faliste otrzymujemy natomiast 
we wzmacniaczach o skomplikowanych strukturach i dużych liczbach 
elementów reaktancyjnych. 


Synteza i analiza takich układów wymaga wyspecjalizowanych metod, często 
z wykorzystaniem maszyn cyfrowych. Sytuacje układowe prowadzące najczęściej 
do charakterystyk rodzaju / (rys. 5-13) są przedstawione na rys. 5-14. W przy- 
padku przedstawionym na rys. 5-14a (niekoniecznie lampowym) ES przy stałej 


lnre rezystancje 
równoległe 
V 
Ę 
AR) 
BE 
20 
5 
V 
| 


Rys. 5-14. Podstawowe sytuacje 
układowe prowadzące do 
charakterystyk rodzaju 1 (z tys. = rys ABA ) 
+8) 1 kętug *fbe 


Rys. 5-15. Charakterystyki częstotliwościowe wynikające z działania pojemności C, 
bocznikującej rezystancję R, 
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amplitudzie sygnału sterującego U; wytwarza składową zmienną prądu na wyjściu 
o amplitudzie S, U; — niezależnie od częstotliwości. Ta składowa zmienna płynie 
i l 


przez dwójnik złożony z wypadkowej rezystancji R, (= aiw: + 7 
r a a 


+ 


l 
> L>mo--2 
mne równoległe rezystancje 
lenie modułu impedancji wypadkowej przy wzroście częstotliwości. W wyniku 
tego wzmocnienie zmienia się zgodnie z zależnością 


k, 1 


JI pojemności C,„, której obecność powoduje ma- 


kw  iIFieRC, (5-8) 
zilustrowaną na rys. 5-15. 
Spadek wzmocnienia do wartości We występuje przy częstotliwości 
1 ygzi 
CA (5-9) 


"aw CR 


W przypadku przedstawionym na rys. 5-14b ograniczenie przedziału wzmacnia- 
nych częstotliwości wynika z właściwości transformatorów. Schemat zastępczy, 
pokazany na rys. 5-8d, można w tym przedziale częstotliwości ograniczyć do 
indukcyjności rozproszenia" i zastępczych pojemności międzyzwojowych. W naj- 


0d , Rys. 5-16. Własności wzmacniacza transformatorowego 
SLA w zakresie wielkich częstotliwości 
fr 3 (rek 
zł 
ne 
b Cc 
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1) Równolegle działająca względnie duża indukcyjność główna Z; ma bowiem tak dużą reaktan- 
cję, że bez większego błędu można jej wpływ pominąć. Również błąd wynikły z pominięcia rezy- 
stancji ry zazwyczaj nie jest wielki. 


prostszym przypadku pomijalnego wpływu C, (odpowiedni stosunek C;, do R.) 
otrzymujemy wówczas sytuację jak na rys. 5-16, gdzie [4] 


i PEERA AA (5-10) 
Kuo ( jo jo 
ię] la = 
03 Qow; 
przy czym 
Ru, 
5 PARE 28 
0), = Ć; 
n2 
1 1 
SE m "4 
Wył  0;yC>R, 


Wyrażenie to jest zilustrowane rys. 5-16b oraz c. 
Szczególnie istotny mechanizm ograniczenia przedziału wzmacnianych częstotli- 
wości jest zawarty w układzie z rys. 5-14c (niekoniecznie tranzystorowym). 


Polega on na tym, że sygnał wejściowy U, ulega zmniejszaniu wskutek 
„zwierającego” działania pojemności wejściowej ES. Jeżeli elementem 
tym jest tranzystor bipolarny opisany schematem zastępczym z rys. 
5-14d, wówczas istotną składową tej pojemności staje się jej przyrost 
wywołany istnieniem pojemności Cr, i efektem Millera (patrz roz- 
dział 2). 


Pomijając niewielki (zwykle) wpływ prądu I płynącego przez Cr. na rozpływ 
prądu w węźle (W) możemy napisać 


I = [iocz.f + z | "Ue = [g.(0) +joC(0)] * Ue (5-11) 


gdzie: gz(w), C;(w) są składowymi dwójnika, jaki trzeba włączyć pomiędzy za- 
ciski 4—B, aby zastąpić działanie pojemności Cr, z punktu widzenia prądów 
w obwodzie wejściowym tranzystora. 

1 


R; otrzymujemy 


W szczególnym przypadku, gdy y„ X ge», oraz Y, = 


g:(0) = 0 
C.(0) = Cr.(1+8. R.) 
i w rezultacie wypadkowa zastępcza pojemność na zaciskach 4—B 
Cye 2 C+ Crc(1+8e. Ro) = C+ Cr.ll +or(C,+ Cr.) R.] = 
= C(1+worCr.R,) = CD (5-13) 
C = C+ Cre 


(5-12) 
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bowiem 
Zeb: = BoSbre = Bog(C.+ Cr.) = ©r(C.+Crc) (5-14) 
W ten sposób obwód wejściowy tranzystora obciążonego rezystancją R, można 
przedstawić w postaci schematu zastępczego pokazanego na rys. 5-14e, skąd 
wynika, że 
Uhse RR 1 
U.(0)  1+joR,C.D 


(5-15) 


a więc otrzymujemy wyrażenie analogiczne do (5-8). Częstotliwość, przy której 
amplituda U,., osiąga wartość 1/q wartości U».e(0) dla małych częstotliwości wy- 
nosi więc 

1 yq?-1 


= zę R.GD (5-16) 


Przyjmując q = p/2 otrzymujemy częstotliwość spadku 3 dB wzmocnień sku- 
tecznych 


1 1 


| NCEEE ER Batrwtrne , Gg 
8. 2n R,CD 


„1 
2n_ Re+ rb. | D 


(5-17) 


Js =kiso Wg 


Rys. 5-17. Zależność pola wzmocnienia 
od rezystancji źródła i obciążenia 


ky Wpiyw Cd 


co wobec skutecznego wzmocnienia prądowego k;so w zakresie tzw. średnich 
częstotliwości (gdzie pomijamy wpływ wszelkich pojemności i przyjmujemy 
Vm = Seb: — patrz rys. 5-14d) wynoszącego 


RGB 
» == SEO GAĆ MERA 5-18 
Kiso Ra+Tub tTbre 9 


pozwala zapisać pole wzmocnienia prądowego skutecznego w postaci 


wr Ręg 
KE > = || ML —— 5-19 
J, = Kiso0y t+orCrcR,  RotTi SR) 


Ilustracją tego wyrażenia jest rys. 5-17. 


Wyrażenia (5-17) do (5-19) pokazują, że duże skuteczne wzmocnienie 
prądowe uzyskamy przy sterowaniu ze źródła o dużej rezystancji R,, 
natomiast dużą wartość częstotliwości f, — przy małej wartości re- 
zystancji Rg oraz przy małej wartości obciążenia R, (małe D). Wreszcie 
pole wzmocnienia J, jest zawsze mniejsze”? od wy, co powoduje, 
że wartość tej pulsacji można uważać za miarę przydatności tranzysto- 
ra do wzmacniania w szerokim pasmie. 


Analogiczne rozważania można przeprowadzić [2] dla pozostałych rodzajów ES 
i innych wzmocnień. Naszkicowany wyżej problem wymiany wartości wzmocnie- 
nia na wartość częstotliwości granicznej drogą doboru obciążeń wzmacniacza 
może być rozwiązywany także drogą zmiany punktów pracy ES (szczególnie 
w przypadku tranzystorów bipolarnych) oraz poprzez zastosowanie sprzężenia 
zwrotnego. Tę ostatnią metodę przedstawimy w dalszej części na kilku przykła- 


Tranzystor n-p-f 
7=25% (2N3364) 


dł 45 (0 3.10 50 100 mA 


U Franzystat p-N-p 
KEY, (2N3964) 


Rys. 5-18. Przykłady zależności 
niektórych parametrów tranzystorów 
bipolarnych od punktu pracy [6] 


1 
dr 10 10. 100 mA 


1) Praktycznie nie przekracza 30--50%07. 
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dach. Natomiast obecnie omówimy skrótowo wymianę jak wyżej poprzez zmianę 
składowej stałej prądu emitera 7; (tzn. zmianę punktu pracy). 

Przypomnijmy na wstępie, że zmiana prądu Iz pociąga za sobą równoczesną 
zmianę kilku parametrów różniczkowych, warunkujących zarówno wzmocnienie, 
jak i częstotliwość górną wzmacniacza. Wykresy tych funkcji*? mogą być nieco 
różne [szczególnie 8, = o(I7)]. ale zazwyczaj ich charakter jest zbliżony do 
przedstawionych na rys. 5-18 [5], [6], skąd mając na uwadze wyrażenia (5-17) 
oraz (5-18) możemy otrzymać przebiegi poszukiwanych parametrów: k;so(7z) 
oraz wy(Iz). Ilustrację graficzną takich zależności przedstawiono na rys. 5-19. 


b 


JĄ m 


Ra Wptyw Grę *0 


Rys. 5-19. Przykładowe zależności k,so oraz w, od wartości Ip 


Widać, że mają one charakter dość złożony, przy czym chociaż duże wartości 
maksymalnego pola wzmocnienia /r (patrz rys. 5-18) uzyskujemy przy stosun- 
kowo dużych prądach, to jednak stopień wykorzystania tego maksymalnego 
pola zależy od żądanej wartości f,. Widać jednak, że kiedy rezystancje RG oraz 
R, są „„małe”, wówczas wzrostowi prądu I; towarzyszy wzrost wzmocnienia 
i prawie zawsze zmniejszenie wartości wy. 


5.3. _ Własności wybranych układów liniowych 

w dziedzinie częstotliwości i czasu. Związki 

pomiędzy tymi własnościami 
Dyskutowana uprzednio transmitancja widmowa k(jw) wzmacniaczy małych 
sygnałów, tzw. liniowych, pozwala wyznaczyć sygnały wyjściowe przy dowolnych 


sygnałach sterujących i zerowych warunkach początkowych. W szczególności 
znajomość k(jo), a więc i k(s), pozwala wyznaczyć jednostkową funkcję przejścia 


1) Patrz także rozdział 1. 


wzmacniacza bądź z równania (2-44), bądź poprzez dokonanie transformacji 
odwrotnej, bowiem 


h(t) = g-1 |-2| 


Kiedy 
k(s) _ A(S) _ aota,S+ ... +rams" (5-20) 


i równanie 
bo+b;1s+ ... +b,s"=0 . (5-21) 
ma wyłącznie pierwiastki pojedyncze, wówczas [7]: [8], [9] 
n 
—_ 400) AG) s 
h(t) = -B6) + a BG) es! (5-22) 


gdzie: s; — pierwiastki równania (5-21) 


dB 
B'(s) = ds 


Znając dowolny sygnał wejściowy x;(t) możemy określić odpowiadający jemu 
sygnał wyjściowy x+(t) według znanej zależności (całka Duhamela) 
t 


X>(1) = x;(1)* h(0)+ | 3 | .x+(f- rdr (5-23) 
0 


gdzie h(t) musi być funkcją jednostkową właściwą zarówno dla sygnału x,(t), 
jak i x(t). Wyrażenia (2-44), (5-22) oraz (5-23) znajdują jednak zastosowanie 
stosunkowo rzadko, głównie ze względu na konieczność wykonywania oraz in- 
terpretacji uciążliwych obliczeń, i to po każdorazowej zmianie dowolnego para- 
metru układu. Mając zatem świadomość związków pomiędzy właściwościami 
w dziedzinie częstotliwości i czasu, poprzestajemy w praktyce często na ocenach 
i związkach globalnych, zazwyczaj o charakterze przybliżonym. 

W szczególności z twierdzeń o wartościach granicznych [7], [9] wynika, że 


limh(t) = limk(s) 
10 S>0 


A > (5-24) 
limh(t) = lim(k(s) 
1>0 85+0 
Ponadto [9] z twierdzenia Parsevala wynika, że 
+ © 1 +0 kj ) 2 
Djęaj 50 z ź 
AJ IK(Pdt = > 1 ję do (5-25) 


co łącznie prowadzi do jakościowych relacji pokazanych na rys. 5-20. 
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13 


kę) 


kz(0)=0 


Innym istotnym spostrzeżeniem jest stwierdzenie, że charakter odpowiedzi czaso- 
wej jest niezależny od sposobu realizacji danej transmitancji operatorowej. 
Przykładowo, układy pokazane na rys. 5-6a (zarówno typów „„kondensatorowych” 
a, bi c, jak też „transformatorowe” typów d i e) realizują transmitancję o postaci 
[patrz (5-1) oraz (5-4)] 


ZAD a: OR 


Rys. 5-20. Charakter 
wzajemnych 
związków pomiędzy 
właściwościami 
czasowymi 

i częstotliwościowymi 
wzmacniaczy [pola 
zakreskowane 
powiązane 
zależnością (5-25)] 


i jeśli wartość r w każdym przypadku będzie taka sama, to również odpowiedzi 
czasowe będą identyczne. Oczywiście zjawiska fizyczne — ładowanie kondensatora 
lub wzbudzanie strumienia magnetycznego w transformatorze — będą każdora- 
zowo inne. 

Podobnie różne układy pokazane na rys. 5-9 mają analogiczne transmitancje 
[patrz (5-5)] o postaci”? 


a+S 
k(s) = ko: Bis (5-27) 


tak jak układy z rys. 5-14 transmitancje [patrz (5-8) oraz (5-15)] o postaci 


1 
_— . -, 8 
k(s) = ko ZER (5-28) 
Wartości stałych: r, a, b są podane przy odpowiednich wzorach lub rysunkach 


w p. 5.1. 
Pozostawiając Czytelnikom szczegółowe rozważenie zjawisk fizycznych, które 
wystąpią w przedstawionych w p. 5.1 układach (rysunki 5-6, 5-9, 5-14) przy po- 


1) Można udowodnić [10], że transmitancję dowolnej liniowej sieci rezystancyjnej z jednym kon- 
densatorem można sprowadzać do postaci (5-27). 


budzeniu np. skokiem jednostkowym — sprowadzających się np. do ładowania 
kondensatora — zajmiemy się obecnie krótkim przedstawieniem własności ukła- 
dów o określonym typie transmitancji operatorowej. Przykładowo, wymienione 
wyżej układy można opisać transmitancjami (5-27), (5-28), a więc o jednym „„bie- 
gunie” (tzn. jednej wartości s,, dla której zeruje się mianownik transmitancji). 
Własności takich układów zestawiono w tablicy 5-1. 
Oczywiście stosujemy również układy o bardziej skomplikowanych postaciach 
transmitancji. Przykładem dotychczas omówionym był wzmacniacz z transforma- 
torem [patrz równanie (5-10)]. Własności układów o wybranych typach transmi- 
tancji dwubiegunowych są zestawione w tablicach 5-2, 5-3 oraz 5-4. Transmitancje 
zestawione w tych tablicach odpowiadają najczęściej spotykanym układom wzmac- 
niaczy pasmowych (patrz p. 5.7.1 oraz 5.7.2 i 5.7.3). Widać z tych zestawień, że 
dokładne ustalenie i badanie własności naweBtak prostych układów napotyka 
znaczne trudności rachunkowe. Wprawdzie wiele z nich można pokonać stosując 
elektroniczną technikę obliczeniową [19], [20], ale mając na uwadze dużą liczbę 
zmiennych, nawet wówczas pozostaje trudność właściwego zinterpretowania i wy- 
„korzystania wyników. Dlatego pożądana jest umiejętność ogólnej, jakościowej 
oceny własności danego typu układu i pewnych przybliżonych związków ogólnych, 
które omówimy w następnym punkcie. 
Dla uzupełnienia zestawienia własności tych układów podstawowych na rys. 5-21 
pokazano ogólną zależność oscylacji"? od parametrów układu w omawianej grupie 
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EHH 


Rys. 5-21. Oscylacja 4 
odpowiedzi na skok 


ZS 


jednostkowy układów 7 L 
o transmitancji k(s) = |/ / | HH 
1+rhs | 
ŚCIE || , WA eŹ|_|_| | [JEJ 
1-+ zs-+ Toms 06 08 085  G4 046 05 035 06 065 


układów? [21]. Natomiast rys. 5-22a pokazuje przykłady jednostkowych funkcji 
przejścia układów o dwu zerach i dwu biegunach”, a na rys. 5-22b — analogiczny 
przykład jednostkowej funkcji przejścia układu o trzech biegunach. 


1) Definicja oscylacji / -— patrz rys. 5-25. 

2 W pracy [21] podano ponadto ogólne wyrażenie na k(f), I(m, x) oraz warunek odpowiedzi 
monotonicznej. 

3) Odpowiedzi jednostkowe o tej postaci występują np. we wzmacniaczu tranzystorowym pracu- 
LE w układzie WB (WS), kiedy sygnałami: wejściowym i wyjściowym są odpowiednie prądy 


Tablica 5-1 Własności układów jednobiegunowych [10], [8], [11] 


Pransmitoncją | kozkłąd biegunów I zer Wykres BIEGUNOWY Choroktetysiyki częstotliwościowe 
aperałorowa (5=8+/0) transmitancji wiamowej £(w)=20/glk(ja) | 


Wykres jeqnostkowej funkcji przejscia) Jednostkowa funkcja przejscia 


-gr. hl 
*tqft)= ret: PA. 


3 b-a 
"e „dej arcig WG 


AR 


tnlt)=-F+ft-$)e"H 


tnlle$-($-1je"" 


tnto-(-śje$ 


s/9zc 
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l 
S2+2$0,5+03 | 


Własności układów o transmitancji typu k(s) = 


Tablica 5-2 (s = o+jo) [8], [12], [13] 


Wpływ rozkładu biegunów na charakterystykę amplitu- 
dową [10] 


Rozkład biegunów 


+ 


Transmitancja widmowa k(jw) Charakterystyki częstotliwościowe 


RERZA 2a] 
| 


Jednostkowa funkcja przejścia | Parametry jednostkowej funkcji przejścia 


e = 
I 


nl) 


16 Wzmacniacze i generatory 
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1 +mts 


Własności układu o transmitancji typu k(s) = TW (mój? 
TS + (mt?) s 


Tablica 5-3 (s = o+jo) 


2 Ą i of p ex 
45 407 Gr dr 02 Q3 05 07 (0 (8 20 


Jednostkowe funkcje przejścia [14] (wzory na k(t),/(m) AA DUGAWNEACNEK 
patrz np. [7], [13D) Charakterystyki fazowe [14] 


| 
| 
| te 
| 80 
| 76 | L_| mef ż 
RJERBE OLGIĄZZE 
568 |—— -—-|- —-06 « 
| 64h] -|---144 = 
60 zi 
| 56 „| | . | | 
| 82]-—p——— 
GER 
ZZA a ak 
| woo zje l 
| J6l-l>z>l JpRE 
| | 32 YA — 
| 26l-)5 i 
2322 | 
4 = A a 
20t->+- mł 
16 gi | 
12 = 06 --> = 
| 8 (8 -——- 
ZN 
| 0 Q2 Q4 06 08 (0 I2 14 16 18 20 22 2425 
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1+mts : 
1+ rs+ (mz?)s** 


Własności układu transmitancji typu k(s) = 


cd. tablicy 5-3 (s = o+jo) 


Częstotliwości spadku 3 dB jako funkcja m [15] 


Czas narastania oraz oscylacje odpowiedzi na skok jed- 
| nostkowy [15] 


„Li j ;0 
0 m Q2 08 04 05 06 | | 


16% 
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Tablica 5-4 Niektóre własności układów o dwu biegunach i jednym zerze , 


Własności układów o transmitancjach typu 


| 
| k(s) = _ sth 
| (5) s2+260,S-+0Ą 


a 
2) 
Ż | 


DZA 


MEREP4D77, | 
Z | 


02 0804 060810 0 


Własności układów o transmitancjach typu 
a+$ 


k(s) = [8] 


S+2$wnstWR 


Rys. 5-22. Przykłady jednostkowych funkcji przejścia 


o +01 $S+42582 
1+b1s+bas2 


a — przykłady odpowiedzi jednostkowej układu o transmitancji k(s) = [22], b — przykład od- 


1 
R . . 2. 8 
powiedzi na skok układu o transmitancji k(s) = CEPYCEWIZTCEWCEJ [8] 


Można sformułować ogólny, dość oczywisty wniosek, że im* bardziej 
rozbudowany układ (więcej elementów reaktywnych, większa liczba zer 
i biegunów transmitancji), tym bardziej różnorodne i skomplikowane 
mogą być zarówno charakterystyki czasowe, jak i częstotliwościowe. 
Dobrą ilustrację tej ostatniej tezy znajdzie Czytelnik w pracy [23] 
(str. 201—202). Można także pokazać, że jednostkowa funkcja przejś- 
cia jest najsilniej uwarunkowana położeniem biegunów transmitancji 
najbliższych osi urojonej [12]. Jeżeli biegun taki jest rzeczywisty lub ma 
duży stosunek części rzeczywistej do urojonej””, wówczas h(t) ma 
przebieg zbliżony do monotonicznego. 


Rys. 5-23. Rozkład 
biegunów transmitancji 
k(s) = A 
Bota, $+a257+a3 s 
w zależności od parametrów 
układu (wykres 
Wyszniegradzkiego) [25] 


1) Przewyższający jedność. 
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Stąd dla jakościowej oceny odpowiedzi impulsowych układu często wystarczy 
znajomość rozkładu biegunów transmitancji w zależności od jej parametrów. 
Przykładem takich relacji dla układów o transmitancji 


ką ko 


k(s m zm e 
(5) Go +A,S+a25? Hazs* 0 +3uQ05s+3AQ95? + s$ 
gdzie: 
(a= _ 0, SPA NE M 
oe! 7" ayaa' * sVaża, 


jest tzw. wykres Wyszniegradzkiego”> [12], [25], pokazany na rys. 5-23. Analo- 
giczne wykresy dla układów o prostszych transmitancjach można oczywiście 
wykonać bezpośrednio badając charakter rozwiązań. 


0 RA 
udti=wgth>uplft) | tt) 


(ORAL 


OGPOWIEGŹ IMPLSOWO 
0 sygnał lgt! 


Ul)" e) > U; F-) 


Rys. 5-24. Ilustracja mechanizmu 
ustalania odpowiedzi na niektóre typy 
sygnałów impulsowych 


Zauważmy jeszcze, że znajomość jednostkowej funkcji przejścia wzmacniacza po- 
zwala bezpośrednio określić jego odpowiedź na impuls prostokątny — poprzez 
proste zastosowanie superpozycji zilustrowane na rys. 5-24a. Jeżeli jednak mamy 
do czynienia z ciągiem takich impulsów, to wyznaczaniu odpowiedzi towarzyszy 
wyznaczanie ciągu warunków początkowych dla każdego impulsu. 


1) Tstnieją bardziej rozwinięte formy tego wykresu, mające np. linie stałych wartości czasu nara- 
stania w funkcji m i A (patrz np. [25], str. 29). 
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Jeżeli taki ciąg ma składową średnią, to reakcje układu możemy teraz traktować 
jako superpozycję odpowiedzi na skok jednostkowy o danej wartości średniej U; 
i odpowiedzi na ciąg impulsów o zerowej wartości średniej [24]. Sytuację taką po- 
kazano na rys. 5-24b. 


5.4. _ Przybliżone związki pomiędzy własnościami 
częstotliwościowymi i impulsowymi wzmacniaczy. 
Parametry czasowe wzmacniaczy wielostopniowych 


W praktyce często występują sytuacje, kiedy całkowicie wystarcza nam podanie 
kilku parametrów charakteryzujących ogólnie własności częstotliwościowe bądź 
czasowe wzmacniacza, bezpośrednio związanych z podstawowymi cechami eksplo- 
atacyjnymi. Konsekwencją ogólnych związków pomiędzy np. k(jw) a h(t) jest 
przy tym występowanie związków między parametrami częstotliwościowymi i cza- 
sowymi, którym — jak wykazały liczne prace teoretyczne i doświadczalne — moż- 
na nadać proste i dość uniwersalne postacie. Podstawowe parametry tej grupy 
zilustrowano na rys. 5-25. Pomiędzy tymi parametrami zachodzą dalej zesta- 
wione związki. 


Rys. 5-25. Podstawowe parametry 
częstotliwościowe i czasowe wzmacniaczy 
pasmowych 

a — charakterystyka amplitudowa, b — czoło 
odpowiedzi na skok jednostkowy 1(1), 

c— odpowiedź (sygnał wyjściowy) wzmacniacza 
na impuls prostokątny o czasie trwania T' 
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A. Czas narastania t, (rzadziej używany parametr — ży) jest 
powiązany z górną częstotliwością graniczną wzmacniacza relacjami 


rJs=v0) (5-29) 
gdzie: 
y = 0,30--0,35 w przypadku I £ 5% 
y = 0,35--0,45 w przypadku I < 5--10% 
Przy dalszym wzroście oscylacji / iloczyn t, fą = y(/) maleje [18]. 
Inną relacją jest związek otrzymany na drodze doświadczalnej [26] o postaci 
tyfe = 05 (5-30) 
dla I < 30% przy warunku, że charakterystyka k(w) ma tylko jedno maksimum. 
Jeżeli o układzie, którego transmitancja ma postać 
1+0,5+025?+ ... Has" 


ke(s) = ko 1+b,s+ ... +b,„s" 


(m < n) (5-31) 
wiemy, że ma jednostkową funkcję przejścia h(t) o minimalnych oscylacjach! 
(I m 0), wówczas [21], [7] 

t, m 2,2 Ybł-ai +2(a>—b;) (5-32) 


W najprostszym przypadku układu o transmitancji?” 


a 
0% a+S 
mamy 
h,(t) = l-e* (5-33) 
skąd 
a 
fa krs 2n 
tt, =— 
a 


tal, = Z = 0,35 


Łącząc kaskadowo n takich wzmacniaczy łatwo stwierdzimy — stosując wzór 
(5-32) — że 


tno = Im yn 


oraz że z warunku mem———— | Z 


Je = zz /V2-1 


1) Patrz p. 5.2. 
2) Patrz rys. 5-14 oraz wzór (5-8). 


skąd 
fąctne = O35Y r([/2 —1) = 0,3 (5-34). 


bowiem V n (2 —1) jest mało zmienną funkcją m (zawartą dla n < 10 w prze- 
dziale 0,85 do 0,91). | 

Jakkolwiek dokładne relacje tego typu dla bardziej złożonych układów (a więc 
i transmitancji) przybierają skomplikowane formy [patrz np. [8], str. 505], to 
jednak ogólne relacje postaci (5-29) oraz (5-30) pozostają w przybliżeniu prawdzi- 
we również dla układów powstałych z połączenia kaskadowego. 

Łącząc kaskadowo wzmacniacze o czasach narastania t,; otrzymujemy czas nara- 
stania całego zestawu 


keBYlAtIA+ .. +tĄ (5-35) 
przy czym błąd tej zależności rośnie w miarę wzrostu oscylacji poszczególnych 
stopni. W przypadku stopni o odpowiedziach z oscylacjami (/ + 0) czas narasta- 
nia uzyskiwany ze wzoru (5-23) jest większy od rzeczywistego czasu narasta- 
nia”). 


B. Czas opóźnienia £,, używany stosunkowo rzadko, ;jest 
także powiązany z gśrną częstotliwością graniczną, ale przede wszystkim zależy 
od przebiegu charakterystyki fazowej. Można bowiem pokazać [18], [27], że gdy 
charakterystyka fazowa jest zbliżona do liniowej, wówczas? 

Ao 
Wg 
gdzie Ap, — zmiana fazy k(jo) w radianach, zachodząca między częstotliwościami 

0, = (0102 © Gy. 
W układzie o transmitancji typu (5-31) i małych oscylacjach 

t, m by—04 (5-36') 
skąd dla prostych wzmacniaczy (patrz rys. 5-14) o transmitancjach postaci (5-33) 
połączonych kaskadowo dostajemy 


(5-36) 


1, R 


= 
NEDIE (5-37) 
i=l 
przy czym 
(0:69 
oi A 


1) Istnieją [30] wzory uwzględniające wpływ oscylacji na czas narastania, np. o postaci 


1 

R ODECZREA | EEN 
d+1,) SE 
śr 1g2 


fac 


gdzie: 1,, — średnie (dla całego wzmacniacza i pojedynczych stopni) oscylacje, 

k — liczba stopni połączonych kaskadowo. 
2) W przypadku odchyleń charakterystyki fazowej od prostoliniowej pojawia się dodatkowy 
mnożnik, zwykle mniejszy od jedności [18]. 
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C. Oscylacje / wzrastają przy wzroście M (,,garbu” na charakte- 
rystyce amplitudowej) oraz stromości opadania charakterystyki amplitudowej dla 
f > w. Jeżeli 0,7 < 7 < 0,95 i charakterystyka amplitudowa ma jeden garb”, 

G 
wówczas [26], [18] 


lęg Z ss( ze) M—39 (5-38) 
2 WG 


Łącząc kaskadowo kilka stopni o różnych oscylacjach /, otrzymujemy 
wzmacniacz, którego jednostkowa funkcja przejścia może mieć oscyla- 
cje całkowite /, zarówno mniejsze, jak i większe od /, (patrz np. [7] 
str. 155—156). 


Wynika to z tego, że chwile pojawiania się wierzchołków oscylacji są w różnych 
stopniach różne, a odpowiedź wzmacniacza na skok jednostkowy powstaje w wy- 
niku kolejnego zniekształcenia jego kształtu w następujących po sobie stopniach. 
Na podkreślenie zasługuje przy tym fakt, że wzmacńiacz może mieć oscylacje 
mniejsze od składowego stopnia nawet wówczas, kiedy są one stosunkowo znacz- 
ne (np. 10--155%,). Dzieje się tak wówczas, gdy łączymy kaskadowo stopień z od- 
powiedzią oscylacyjną ze stopniem o odpowiedzi bezoscylacyjnej. Przykład 
takiej sytuacji przedstawia rys. 5-26a. 
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Rys. 5-26. Przykłady charakteryzujące złożony proces tworzenia oscylacji wypadkowych przy 
kaskadowym łączeniu stopni wzmacniających 


Przy łączeniu kaskadowym stopni identycznych otrzymujemy czasami oscylację 
wypadkową równą oscylacjom stopnia składowego (/, = 14, gdzie /, = lyy, = 
= 12%). Ilustracją takiej sytuacji jest rys. 5-26b. Można pokazać ([24], str. 
158—160), że wartość krytyczna oscylacji jest zależna od różnicy stromości nara- 
stania odpowiedzi przed i poza wierzchołkiem oscylacji. 

Reasumując, możemy stwierdzić, że nie istnieje żaden prosty związek pomiędzy 
oscylacjami wzmacniacza a oscylacjami jego stopni składowych oraz że podawane 
czasami dla /, = 5--10%, relacje 

1. myf+Iż+ ... +iŻ (5-39) 
są zbliżone do prawdziwych jedynie w rzadkich przypadkach. 

D. Częstotliwość oscylacji o; (patrz rys. 5-25) jest zwią- 
zana z częstotliwością garbu na charakterystyce amplitudowej »„ (lub 0, — 
kiedy garb nie występuje); zazwyczaj ©; > w,„, przy czym różnica tych pulsacji 
maleje, kiedy / rośnie [26]. W najczęściej spotykanych przypadkach [29] 

w, Z 0,80, (5-40) 
gdzie w, — według rys. 5-25. . 

F. Zwis impulsu?” z (patrz rys. 5-25c) jest powiązany z charakte- 
rystykami wzmacniacza w zakresie małych częstotliwości. Jak pokazaliśmy w p. 
5.1.1, spotykane układy podstawowe (rys. 5-6, 5-9) mają w tym zakresie transmi- 
tancje w ogólnej postaci 


k(io) = ko Sio (a < b) 


które odpowiadają jednostkowym funkcjom przejścia (patrz tabl. 5-1) 


_ a R NADE 

hn(t) -+| je 

Wynika stąd, że zwis odpowiedzi na pojedynczy impuls prostokątny o czasie 
trwania 7 wyniesie 


2 = [4(0-k,(D]- 100% = Ż7 (1-777) - 100%, (5-41) 


Warunkiem, by zwis był niewielki jest więc (dla ustalonego b—a) bT < 1 albo 
1 
T < u co pamiętając, że dla spotykanych układów = CRzast 5 T. lub 


żęz Z = z, (patrz p. 5.2.1) można zapisać w postaci 


b 
T<T (5-42) 


1) Dla najczęściej spotykanych wzmacniaczy zwis impulsu prostokątnego o czasie trwania 7.jest 
rzędu z © ©g_aaa* 7, co wobec znanego faktu, że „część główna” widma takiego sygnału Jest 
zawarta w przedziale w od zera do 1/7 oznacza, że mały zwis otrzymamy przenosząc dostateczną 


1 
część tego widma, tzn. realizując warunek, by 04-34 = (5 > w) 1/7. 


— 3337 
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Kiedy warunek ten jest spełniony w rozwinięciu funkcji 


GTŻ (WT) 
2 "gl 
możemy pominąć wyrazy dalsze od drugiego, co prowadzi do przybliżonego wzoru 


określającego zwis 


eT x 1-—bT+ 


A 


b 


Przy łączeniu kaskadowym n stopni następuje stopniowe formowanie odpowiedzi 


zm (b=a)T (r < 3) (5-41') 


na pojedynczy impuls prostokątny, prowadzące (zawet przy stopniach jednako- 


wych o najprostszych transmitancjach typu 


8 Ę 
aa z) do złożonych przebiegów, po- 
kazanych na rys. 5-27. 


hnlt) 


Rys. 5-27, Przebiegi odpowiedzi na 
skok napięcia wzmacniacza złożonego 
z n jednakowych stopni 


o transmitancjach k,(s) = ko" - 


Stb 


Można jednak pokazać, że jeżeli zwisy stopni składowych nie przekra- 
czają ok. 20%, wówczas odpowiedź wypadkowa pozostaje monotonicz- 
na i możliwe są aproksymacje funkcji wykładniczych liniami prostymi 
(patrz np. [7], str. 160—161), prowadzące do stwierdzenia, że 


z, Dzi (warunek: z; <.20%) (5-43) 
i=1 


uzlt) 


uglt) 


— 
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Sygnał wejściowy — impulsy prostokątne o malej długości 
(T — rzędu narastania ż,) 


Sygnał wyjściowy — przy łagodnym opadaniu charakterystyki 
amplitudowej przy w. cz, 


Sygnał wyjściowy — przy niewielkim „,garbie”” na charakterystyce 
amplitudowej i stromym opadaniu przy w. cz. 


Sygnał wyjściowy — przy znacznej nieliniowości charakterystyki 
fazowej w zakresie w. cz. 


Sygnał wejściowy — impulsy prostokątne o znacznej długości 
(np. wiele ms, a nawet sekund) 


Sygnał wyjściowy — przy nieliniowości charakterystyki fazowej 
i opóźnianiu składowych małoczęstotliwościowych widma 


Sygnał wyjściowy — przy nieliniowości charakterystyki fazowej 
i względnym przyspieszaniu składowych małoczęstotliwościowych 
widma 


Sygnał wyjściowy — przy liniowej charakterystyce fazowej 
oraz stromym opadaniu charakterystyki amplitudowej 


ź RK 1 
poniżej częstotliwości powtarzania impulsów (6 == 7) 
p 


Rys. 5-28. Wpływ charakterystyk częstotliwościowych na kształt wzmacnianych impulsów 


prostokątnych [31] 


a — zniekształcenia ,,krótkich” impulsów wzmacnianych, b — zniekształcenia „długich impulsów wzmacnianych 
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Tę zasadę sumowania niewielkich zwisów można także rozciągnąć na 
zwisy powstające w obrębie pojedynczego stopnia wzmacniającego 
z różnych powodów. 


Jeżeli sygnałem sterującym wzmacniacz o transmitancji z ż nie jest impuls po- 


jedynczy, a ich ciąg okresowy (patrz rys. 5-23), wówczas w stanie ustalonym zwis 
poszczególnych impulsów (wskutek superponowania odpowiedzi na kolejne im- 
pulsy) maleje [14], [24] do wartości 


g?Tp_ ębT! 
g*Tp— 1 

gdzie 7T„, T; — patrz rys. 5-23b, 

natomiast zasada sumowania małych zwisów [24] pozostaje prawdziwa. Ogólnie 

charakter zniekształceń okresowo powtarzających się BURY prostokątnych 


(w stanie ustalonym) pokazuje rys. 5-28 [31]. 


(1—e7*7:)100%, (5-44) 


Z = 


5.5. . Asymptotyczne charakterystyki częstotliwościowe 
(charakterystyki Bodego) 


Przy projektowaniu wzmacniaczy często zachodzi konieczność określenia — cho- 
ciażby przybliżonego — przebiegu charakterystyk częstotliwościowych na pod- 


_ stawie znajomości transmitancji pojedynczych stopni wzmacniacza oraz innych 


członów składowych (np. korektorów, obwodów sprzężenia). Szczególnie do- 
godna dla takiego celu jest metoda tzw. logarytmicznych charak- 
terystyk częstotliwościowych, którą przedstawimy poniżej. 

Wzmacniacz, którego modułem wzmocnienia jest |k(jvw)|, możemy opisać także 
określając jego logarytmiczną charakterystykę częstotliwościową L(0) daną relacją 


L(o) = %iglk(jo)| [dB] (5-45) 
Przykładowo, wzmacniacz dla którego 


k © 1 
k(5) = ——— = ko ye ; (o, = >| 
6 


ma charakterystykę A, 


Voż 21 


i logarytmiczną charakterystykę sz, 


|k(jo)| = ko === 


L(o) = Wigko ===> = 20 (Igko+lgo,—Igy/'oż + o) 


CH om 
Wartość ko powoduje jedynie R: przesuwanie całej charakterystyki L(w) 
o 20lgko. Dlatego dla skrócenia opisu będziemy dalej zakładać kę = 1. Wów- 
czas 


L = 20lg0,—201Igyoż +03 


skąd dla w < w, wynika Z, = 0, natomiast dla w > wyg dostajemy 

Ly = 201gwo,— 201go (5-46) 
a więc równanie prostej w układzie współrzędnych (Ł,lgw), do której będzie 
dążyć asymptotycznie rzeczywista charakterystyka, kiedy w —+ 0. Prosta ta prze- 
cina oś pulsacji dla w = wy. | 
Jeżeli weźmiemy dwie pulsacje w; i w», leżące w tym zakresie i różniące się o okta- 
wę (tzn. », = 20;,), wówczas dostaniemy 

L|„, = 201g0,—201go, 

L|.„, = 201go,— 20Igłw, = L|„ —201g2 
skąd wynika, że dwukrotnej zmianie pulsacji odpowiada przyrost wzmocnienia 
w dB wynoszący 

L|.,— Ll., = —201g2 = —6 dB 
Wyciągamy stąd wniosek, że nachylenie prostej (5-36) wynosi —6 dB/oktawę. 
Postępując analogicznie dla pulsacji w; i wą różniących się o dekadę (tzn. wą = 
= 1003) łatwo stwierdzimy, że 

L|e,—L|o, 5 —20 dB 
co pozwala określić inaczej nachylenie prostej (5-46) jako wynoszące — 20 dB/de- 
kadę. 
Charakterystykę złożoną z L; (dla 0 <w <©g) i Lg (dla » > wyg) nazywamy 
charakterystyką asymptotyczną rozważanego układu. Charak- 
terystyka rzeczywista L(v) będzie przebiegać nieco inaczej, przechodząc w szcze- 


gólności przez punkt położony o — 3 dB poniżej charakterystyki asymptotycznej, 


kiedy w = w,. Gdyby 
k(jw) = ky — —21. (5-47) 


wówczas 


2 OCE 2 
L(o) = 201gk,+20Ig "+ (>) — 201g V' A (>| 
©0y , 02 


skąd otrzymujemy składowe charakterystyki asymptotycznej 


dla o > O 
o 2 
201g V'+ (>| = 0 (5-48) 
W; 
ó 2 
201g V'+ (-) =0 (5-49) 
02 
dla o > wy 
DEVICE ZE 
© 0 ; 
201g V' + (>) z 0is( >) (5-48') 
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dla o > wą 


USDSETERCH 
© | 0 : 


zestawione łącznie na rys. 5-29. 
Asymptotyczne charakterystyki fazowe konstruujemy w sposób analogiczny, przy 


czym posługujemy się zazwyczaj [32] następującą aproksymacją dla 9 = arc tej 
01 


Oharakterysiyka WOŻĄ 


charakterystyka 
TZECZYWISKĄ 


Rys. 5-29. Otrzymywanie charakterystyki L(w) dla układu o transmitancji (5-47) 
a — charakterystyki składowe, b — charakterystyki wypadkowe 


skąd dla rozważanej transmitancji (5-47) otrzymujemy sytuację pokazaną na tys. 
5-30, bowiem 


p(v) = arcig — — —artg — 


Charakterystyki asymptotyczne otrzymywane taką drogą są tym bliższe charakte- 
rystykom rzeczywistym (szczególnie co do charakteru zmian), im większa jest 
różnica pomiędzy w; i w. 

W ogólnym przypadku transmitancji o postaci 


(s+o;)' (sto>) ... (52+27095+05) (5-50) 
(s+o,) ' (s+oy) ... (S7+260,5S+owż) 


charakterystyki asymptotyczne konstruujemy wyprowadzając z wszystkich punk- 
tów odpowiadających kolejnym zerom (w;,©w2, ...) oraz biegunom (w,, ©, ...) 


k(s) = ko 
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Rys. 5-30. Otrzymywanie 
charakterystyki p(w) dla 
układu o transmitancji 

- (5-47) 

ą —— charakterystyki składowe, 
b — wypadkowa asymptotyczna 
charakterystyka fazowa 


proste: 

a) poziome dla w < 04, ..., 04... 

b) nachylone, ze stromością podaną w tablicy 5-5, dla w > wy, ..., 0a 
Równocześnie w tablicy 5-5 podano poprawki korekcyjne dla tych częstotliwości 
załamań, pozwalające określić punkty, przez które przebiega rzeczywista charak- 
terystyka”? L(w) [33]. 


Tablica 5-5 Elementy wykresów asymptotycznych!) 
| 


Poprawka dla częstotliwości 


Składowe Własności zera Ę granicznej (proste zero lub bie- 
i Nachylenie 
k(s) lub *bieguna ? gun) albo rezonansowej (ze- 
spolone zero, biegun) 
s+o, zero rzeczywiste +6 dB/okt. +3 dB 
pojedyncze 
(s+v)? zero rzeczywiste +12 dB/okt. +6 dB 
podwójne 
S2+2Y095+©0Ż zero zespolone +12 dB/okt. + 201g |2y|; 
znak (—) dla y < 0,5 
1 biegun rzeczywisty | —6 dB/okt. —3 dB 
S+Wą pojedynczy 
| 1 biegun rzeczywisty | —12 dB/okt. —6 dB 
| (s+w0;)? podwójny 
| 1 biegun zespolony —12 dB/okt. + 201g|26]; 
S2+260,5+02 znak (+) dla Ś < 0,5 


1) Wykresy błędu dla innych pulsacji — patrz np. [12], str. 105 lub [18], str. 124—128, 


a wyznaczania takich charakterystyk na podstawie tablicy 5-5 — patrz np. [334, str. 131 
tłum. ros.). 


i? Wzmacniacze i generatory 
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5.6. Kształtowanie charakterystyk częstotliwościowych 


Przystępując do opracowania wzmacniacza pasmowego stajemy przed problemem 
optymalnego ukształtowania jego charakterystyk: amplitudowej i fazowej, co 
określa również jednostkową funkcję przejścia h(t). Mogą przy tym występować 
bardzo różne warianty projektowe, np. jak optymalnie dobrać parametry ustalo- 
nego zbioru elementów (stopni wzmacniających), aby otrzymać najlepsze w da- 
nych warunkach własności lub ile i jakich trzeba użyć elementów, ażeby uzyskać 
żądane własności (np. daną stromość opadania charakterystyki amplitudowej). 
Wreszcie zadanie takie można rozwiązywać kształtując charakterystyki stopni 
wzmacniających bądź wtrącając korektory czwórnikowe lub stosując odpowied- 
nie sprzężenie zwrotne. Ponadto istnieje atrakcyjna (ze względu na walory cyfro- 
wych układów scalonych) możliwość zrealizowania wzmacniacza z przetwarzaniem 
analogowo-cyfrowym (patrz p. 6.6). 

Ograniczając się wyłącznie do realizacji analogowych, łatwo zauważymy, że pro- 
blemy takie dają się sprowadzać do kształtowania rozkładu zer i biegunów transmi- 
tancji, co jest przedmiotem współczesnej teorii filtrów. Nie wdając się w szczegóło- 
we rozważania stwierdzimy jedynie, że jest to problem o bogatej literaturze, np. 
[2], [3], [8], [10], [27], [28], [33], [34]. 

Podstawowym wnioskiem z omawianej teorii jest stwierdzenie relacji pomiędzy 
typem charakterystyki amplitudowej (powiązanym z polem wzmocnienia) i wła- 
snościami impulsowymi, o jakościowym charakterze przedstawionym na rys. 5-31. 


Liczba siąpni 
wemacniojących-statt 


Rys. 5-31. 
Podstawowe wyniki 
ustalenia typu 
charakterystyki 
amplitudowej (litery 
D, P, F oznaczają 
określony typ 
wzmacniacza) 


5.]. _ Przegląd stosowanych rozwiązań wzmacniaczy 
pasmowych 


5.7.1.  Pasmowe wzmacniacze oporowo-pojemnościowe 


Wzmacniacze te, których kilka rozwiązań przykładowych” przedstawiono na rys. 
5-32, stanowią grupę podstawową, wyjściową dla innych bardziej złożonych ukła- 
1) Oczywiście możliwe są tutaj warianty z ES pracującymi w innych układach, np. WO lub WS. 


Jednakże wymagane poziomy wzmocnień i impedancji (patrz rozdział 2) powodują, że najczęściej 
stosujemy pokazane na rys. 5-31 układy pracujące w konfiguracji WE. 


dów. Znając z dotychczasowych rozważań (rozdział 3 oraz p. 5.2) zadania i ogra- 
niczenia narzucane przez elementy składowe, zajmiemy się teraz krótkim omówie- 
niem ich działania, przy czym za przykład posłuży nam wzmacniacz z tranzy- 
storem bipolarnym (rys. 5-32a). 

Podstawowym warunkiem poprawnej pracy wzmacniacza jest ustalenie właściwe- 
go punktu pracy tranzystora. Jak wiemy, uzyskujemy to dobierając przy ustalo- 


nym napięciu £c wartość rezystancji Rę (rozsądnie dużą, co zapewnia dobrą sta- 


0,2Ec 


łość prądu Ię — wartość orientacyjna Ry x | oraz R, i Rą. W tranzysto- 


Iz 
rach krzemowych istotny jest przy tym wpływ przesuwania charakterystyk wejścio- 
wych, co skłania do wyboru dużych wartości R;, R, (parz rozdz. 2) — rzędu 


Rys. 5-32. Podstawowe układy pasmowych wzmacniaczy oporowo-pojemnościowych (RC) 


wielu kQ. Należy zauważyć, że korzystne jest stosowanie dużych wartości Ec, bo- 
wiem optymalny punkt pracy (Ucz, ls) możemy osiągnąć przy dużej wartości 
Rg+ Rec, co pozwala zrealizować zarówno dobrą stałość (duże Rz), jak i duże 
wzmocnienie (duże Re). Jedyną wadą wzrostu napięcia Ec jest wzrost poboru 
energii ze źródła zasilającego. 

Ograniczenia częstotliwościowe, a więc i czasowe, wynikają zazwyczaj z istnienia 
pojemności"). 


W zakresie małych częstotliwości (poniżej 1 kHz) są nimi pojemności 
C4, Ca, Cz, stosowane najczęściej?” dla oddzielenia składowych sta- 
łych przy dobrym przenoszeniu składowych zmiennych. W tym zakre- 
sie pojemności międzyelektrodowe — rzędu pF — mają reaktancje 
rzędu wielu MQ i ich wpływ jest praktycznie zupełnie niezauważalny. 


Zakres średnich częstotliwości definiujemy jako taki przedział częstotliwości, 
gdzie wpływ wszelkich pojemności (ogólniej — reaktancji) jest pomijalny, a wzmoc- 


1) Indukcyjności doprowadzeń grają rolę jedynie w przypadkach granicznych. - 

2)W pewnych przypadkach, które omówimy dalej, pojemność Cz jest wykorzystywana do 
kształtowania charakterystyk w zakresie w. cz. (sprzężenie zwrotne zespolone, tzw. pik-emiter). 
- Oczywiście wówczas kondensator Cz zamiast zazwyczaj stosowanych pojemności o wartości (4F 
ma pojemność rzędu dziesiątków, czy setek pF. 
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nienie zależy od typu ES i jego punktu pracy oraz rezystancji oporników R.||R,, 
R,||Rą. Górny kraniec tego przedziału (wiele kHz, a nawet MHz) charakteryzuje 
rosnący wpływ pojemności międzyelektrodowych i w pewnych przypadkach — 
indukcyjności pasożytniczych (np. kondensatorów” Cy, Cz, Cz, ścieżek lub 
przewodów doprowadzających itp). 
Jeżeli częstotliwość graniczna górna jest rzędu wielu MHz, mogą przeja- 
wiać się wpływy czasu przejścia nośników [zazwyczaj pomijalne, jeżeli fr > 
2 (10-+20)/g_3a8]. Ogólnie, częstotliwość spadku granicznego (np. o 3 dB) rośnie 
RR, 
R.+R, 
lub ich punktów pracy zapewniających mniejsze pojemności C, i Cr. [patrz 
p. 5.2.2. — wzory (5-14), (5-17), (5-19)]. Transmitancje takich układów, uwzględ- 
niające łączny wpływ różnych pojemności, przybierają dość złożone formy. 
Przykładowo, skuteczne wzmocnienie napięciowe układu z rys. 5-324 w zakresie 
małych częstotliwości (pojemności C, i Cr, traktowane jako rozwarcie) można za- 
pisać w postaci 


przy zmniejszaniu rezystancji obciążenia Ry = i stosowaniu tranzystorów 


ZEW Bo ROR.* SC R Rpg ; sC,(1+sRegCz) (5-51) 
". 1+(RG+R.)SC, Rg+Rpy 1+4A;,s+A>s? 
gdzie: 
R,R 
Ry = aw trre+(1+8o)RB, Ra= RER; 
RgRy RęCz 
dy EC ARR Z 2 
? | *. Ra+Ry i: Rz(1-+80) 
| . Rp+ Tp FTpre 
R 
ZAE | 
M 6 GGRyG c 2 R TRRT TAL, 
: 1 Re+ (1+80) Re 
+ 
Tebr tr Fpre 


Łatwo zauważyć, że szczegółowe badanie charakterystyk częstotliwościowych 
lub jednostkowych funkcji przejścia jest tutaj praktycznie niemożliwe bez użycia 
maszyn liczących [19], [20], stąd w praktyce duże znaczenie mają oceny przybli- 
żone, zakładające np. sumowanie spadków (w dB) pochodzących od różnych przy- 
czyn [patrz wzór (5-7)], przybliżone określenie charakterystyk (patrz p. 5.5) lub 
wreszcie oceny oparte na związkach przybliżonych (patrz p. 5.4). 

Inną możliwością upraszczania analizy układu jest wstępne zbadanie orientacyj- 
nego zakresu częstotliwości, w którym może występować działanie danej pojem- 
ności (reaktancji), poprzez porównanie rezystancji widzianych z jej zacisków (przy 


1) Działanie indukcyjności własnej kondensatorów objawia się żazwyczaj w formie ostrych, re- 
zonansowych zafalowań charakterystyk wzmacniacza. Środkiem zaradczym jest wówczas Stoso- 
wanie równolegle połączonych kondensatorów o bardzo różnych pojemnościach i indukcyjno- 
ściach własnych. 


innych pojemnościach traktowanych jako zwarcie lub rozwarcie) z jej reaktancją. 
Jeśli te zakresy różnią się wyraźnie (co najmniej o rząd), wówczas działanie pew- 
nych pojemności może być uważane za pomijalnę. 

Przykładowo, gdyby w rozważanym układzie z rys. 5-32a pojemności C;, C- były 
rzędu uF, natomiast pojemność Cz — rzędu kilkuset pF, wówczas dla zakresu 
małych częstotliwości bez większego błędu można przyjąć Cz==0, co w miejsce 
(5-51) daje dla transmitancji k,„, układu wyrażenie znacznie prostsze o postaci 


Bo Ro R.SC2 Rg sCi 


1+(R,+R)sCz Rwy+Rz CZ, 


k.s(s) es 


| Ry Ry 
1+5C1 (R, A 


(oznaczenia — jak we wzorze 5-51). 

Interesujący, szczególny przypadek omawianego układu występuje wówczas, kiedy 
w zakresie m.cz. dominuje jedna z pojemności sprzęgających (względnie najmniej- 
sza), a zakres w.cz. jest ograniczany działaniem jedynej pojemności ,„poprzecznej”” 
(zwierającej). Wówczas [35] mążna pokazać, że 


ko $ 


2 dba = kota RJ (Esej 


(1+ sty) ( + sz] 


ŚSTd 


(5-53) 


gdzie: 


„Jednostkowa funkcja przejścia ma wtedy postać 


e” tfza__ e" tfzg 


k(t) = ko (5-54) 


którą w zakresie czoła można aproksymować prostym wyrażeniem” 
h(t) m ko(l—e"'*e) (5-55) 
jeżeli spełniony jest warunek r,/ry < 1. W takim przypadku łatwo jest wyznaczyć 


czasy narastania i opóźniania, jako 


0,69 - 
8 
22 


8 


1, % 0,697, = 


t, Z 2,ŻTy = 


*) Wtedy dla początku impulsu, gdy £ jest rzędu t,, ale znacznie mniejsze od 14, można przyjąć, 
e" "Fa x ], natomiast dla końca narastania, gdy r jest rzędu ty, ale znacznie większe od ty, 
można uważać, że e"*/7e Z O. 
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Natomiast wyrażeniu (5-54) odpowiada ogólnie przebieg h(ż), pokazany na rys. 
5-33, dla którego czas narastania staje się parametrem problematycznym i zale- 


żnym od obu stałych czasowych. Przypadki takie, aby - zm e m 1 spotykamy 
R g d 


bardzo rzadko (zazwyczaj a > |. 
d 


Rys. 5-33. Przebieg h(r) dla 
układu o transmitancji w 


Sanz zzć | postaci (5-34) [35] 


5.7.2. ' Wzmacniacze pasmowe .z korekcją charakterystyk 


Omawiane dotychczas proste wzmacniacze oporowo-pojemnościowe pozwalają 
uzyskiwać określone pole wzmocnienia (zależne od parametrów ES), przy czym 
opadanie charakterystyk amplitudowych na krańcach pasma jest względnie ła- 
godne, czemu odpowiadają odpowiedzi impulsowe bez oscylacji, ale o względnie 
dużych czasach narastania. 


Uzyskanie większych pól wzmocnienia lub innych, np. stromiej opa- 
dających rodzajów charakterystyk, wymaga ogólnie powiększenia licz- 
by elementów, z których budujemy wzmacniacz. 

Powiększenie liczby ES, związane zazwyczaj ze wzrostem liczby stopni wzmacnia- 
jących, stwarza przy tym możliwości znacznego wzrostu pola wzmocnienia” 
(z wyjątkiem wzmacniaczy o bardzo dużych częstotliwościach granicznych). Na- 
tomiast powiększanie liczby elementów biernych (EB) stwarza zawsze ograni- 
czone możliwości wzrostu parametrów wzmacniacza. Jeżeli jednak taki ograni- 
czony przyrost jest wystarczający, to czynnikiem rozstrzygającym stają się względy 
ekonomiczne (np. w nowoczesnych układach koszt ES staje się porównywalny, 


1) Istotnym ograniczeniem są tutaj warunki stabilności wzmacniacza, ze względu na występowa- 
nie w każdym realizowanym wzmacniaczu całego szeregu pasożytniczych sprzężeń zwrotnych. 


a nawet niższy od kosztu cewki, a nawet opornika), niezawodność lub wrażli- 
wość wzmacniacza itp. 

Powiększenie liczby elementów biernych może służyć zarówno utworzeniu odpo- 
wiednich sprzężeń zwrotnych (patrz p. 5.7.3,):jak też poprawie właściwości trans- 
misyjnych czwórników, sprzęgających stopnie wzmacniające z obciążeniem lub 
pomiędzy sobą. W tym ostatnim przypadku mówimy o wzmacniaczach z korekcją 
charakterystyk, czasami nazywanych także wzmacniaczami z kompensacją. 
Elementy użyte dła przeprowadzenia korekcji mogą tworzyć dodatkowy dwójnik 
(korekcja dwójnikowa) lub czwórnik (korekcja czwórnikowa). 

Przykładem korekcji dwójnikowej jest wzmacniacz pokazany na rys. 5-34a, nazy- 
wany wzmacniaczem z korekcją kolektorową. Jeżeli zało- 


Rys. 5-34. Przykłady korekcji 
charakterystyk za pomocą tzw. 


równoległej indukcyjności 


a — korekcja kołektorowa, 
b — korekcja bazowa 


żymy, że rozważamy zakres wielkich częstotliwości, w którym kondensatory C;;, 
C;2, Cz mogą być uważane za zwarcia, wówczas dla omawianego układu otrzy- 
mamy nieco uproszczony schemat zastępczy, pokazany na rys. 5-35a. Przyjmując 
założenia, że C, = Cyet+Cre > Cr. oraz że wzmocnienie napięciowe stopnia 
jest niewielkie (np. kilka, co zazwyczaj ma miejsce we wzmacniaczach szeroko- 
pasmowych ze względu na ograniczone pole wzmocnienia), będziemy mogli po- 


Rys. 5-35. Schematy 
zastępcze układów 
z indukcyjnością równoległą 


a — z korekcją kołekiorową, 
b -— z korekcją bazową 
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minąć efekt Millera, tzn. przyjąć, że D z 1-— patrz (5-13). Wówczas ze schematu 
zastępczego wynika, że 


Tpre 1 
Ue = U s = 
z : Fhrę + Fppr 1+joTg 
gdzie 
zp = T bor : 1 
Tyre WB 
oraz 
R.R, mę SJ 
BoE 1+-j0 
R.+R, R. 
U; = £eb' Uwe Że = U; ” s 
Tyre t Tbbr (ide5 ide L 
WYR JO RER, 
bowiem 
1+jo z. 
: R, R, A | R. 
Z = RII(R<+joL) = R.+R, a L 
JOR.LR, 
Stąd możemy wyznaczyć 
.B 
i 1+jo 
O oomać R (5-56) 
ko (1+joT (rio = 
JOTB) J RER, 
L 2 
1+0? (| 
ke(02) _ RAR 2. Gi 
ko 1 3 L 2 L- > 
"378 a) z: o|ra+ R.+R, 
1+5- > 
k(s) = kuo' * (5-58) 


zę . _L_ 
R.+R, B R+R, 


Z zależności tych widać, że dodanie cewki stworzyło szerokie możliwości kształto- 
wania charakterystyk. Fizycznie bowiem ograniczeniu wzmocnienia napięciowego 
ze wzrostem częstotliwości wskutek zwierającego działania pojemności C, na 
wejściu tranzystora przeciwdziała wzrost impedancji Z, w obwodzie kolektora — 
ze skutkiem zależnym od wartości indukcyjności ZŁ. Stwarza to możliwość powięk- 
szenia górnej częstotliwości granicznej przy ustalonym K,o, co łatwo zauważyć 
porównując wyrażenie na wzmocnienie w zmacniacza tez korekcji 


1+5|ro+ 


L 
ze wzmocnieniem układu skorygowanego, np. tak, by R TB [patrz (5-56)], bo- 


wiem wówczas 


k,(jo) _ l NR l 
WG ai, IE SE" 
u ID ERÓŻ i aim 3 1 PSE) —. 
1 +jo R.+R, TJ ca 
gdzie” 
R,+R, R, 
Wgk > = 00)g0 ( + ra > Wgo 


Mając określony przebieg charakterystyki amplitudowej, np. w postaci 


k*(02)  1+ao?+ao*+ ... 


kę 1+b,oŻ+bo*+ ... S$ 


możemy łatwo wyznaczyć warunek, by jej przebieg był maksymalnie płaski 
( d"(k*) 


d(o*)" |0== 0 


= O dla n = 1,2, „M [2], [3], [28] w postaci 


Ad; = b, d> = b, itd. 


Mając to na uwadze łatwo stwierdzimy, że charakterystykę maksymalnie płaską 
otrzymamy [patrz (5-57)], kiedy 


L=l,= — pp (5-60) 
Yori 

Przy takiej wartości indukcyjności uzyskujemy powiększenie (względem 0y|r—0) 
górnej częstotliwości o kilkadziesiąt procent (zazwyczaj 40-- 70%)? w zależności 
Od Tp oraz R./R,, natomiast ogólną zależność tej częstotliwości od parametrów 
układu pokazano w tablicy 5-4. Charakter wpływu zmian indukcyjności Z na 
charakterystyki częstotliwościowe wzmacniacza pokazuje rys. 5-36. 
Niektóre charakterystyki szczegółowe, w tym odpowiedzi czasowe dla układów 
o transmitancji typu (5-58), są przedstawione w tablicy 5-4. 
Nieco inaczej przebiega praca układu pokazanego na rys. 5-34b, nazywanego 
wzmacniaczem z korekcją bazową. Tutaj włączenie cewki ko- 
rekcyjnej L, powiększając impedancję gałęzi R, — L przy w.cz., oddziałuje bezpo- 
średnio na rozpływ prądu w węźle W (patrz rys. 5-35b), powodując wolniejsze 
zmniejszanie napięcia U, przy wzroście częstotliwości. Włączenie takiej cewki 
powoduje także szybsze ładowanie pojemności C,: D przy impulsowym charak- 
terze prądu wejściowego, ponieważ na początku okresu narastania prawie cały 
prąd i,(t) ładuje tę pojemność. 


1) Spełnienie warunku Tg = L/R. równocześnie z przyjętym założeniem o pomijalności efektu 
Millera nie pozwala rozciągać tych wyników na dowolnie duże wartości R,. 
2) Szczegółową analizę znajdzie Czytelnik np. w [2], [36] lub [37]. 
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Rys. 5-36. Charakterystyki częstotliwościowe dła różnych wartości indukcyjności 


„ Stosując oznaczenia z rys. 5-35b możemy z prostej analizy układu zastępczego 
otrzymać, że 


k;s(s) kus(s) 1+ AS 
kiso Kusb 1+By,s+B,s? ( ) 
gdzie 
L 
A — R 
D 
LI(RG+trye + Tee) + %: (Rz ry + Ra RG+ Rar) 
B, = B aa 
: Rg(Rz +Trve + Ty) + Ra(Toret Tey) 
D 
L : — (RG+rwv) 
B; — sal 
RG(Rz + re +) + Rz(rere + Tow) 
R,R 
D=1+0rCr,' skok 8 


RTR 79 ESR 

Otrzymujemy więc transmitancję o identycznej postaci z otrzymaną przy korekcji 
kolektorowej, co powoduje, że wszystkie uwagi oraz wnioski tam sformułowane 
pozostają prawdziwe i w tym przypadku (w szczególności patrz tablica 5-4). 
Sprowadzając postać transmitancji widmowej do formy (5-59) stwierdzimy łatwo, 
że warunek otrzymania maksymalnie płaskiej charakterystyki amplitudowej przy- 
biera postać 


A? = Bi — 2B, 
Zauważmy, że znając zależność (5-61) możemy analogicznie optymalizować 
wzmocnienie napięciowe (kładąc R, = 0, co odpowiada Ra = 0) lub wzmocnie- 
nie prądowe (kładąc R; = ©, co odpowiada Kg = R). 
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Korekcja bazowa jest fizycznie pełnym analogiem układów z tranzystorami uni- 
polarnymi lub lampami, pokazanych na rys. 5-37. Układy takie charakteryzują 
jednak zazwyczaj rezystancje wyjściowe ES (lampy, tranzystora unipolarnego), 
znacznie większe od R, lub Ry oraz praca na obciążenie (na zaciskach AB) rów- 
nież pomijalne. W tych warunkach schemat zastępczy wzmacniaczy z korekcją 
przybiera postać jak na rys. 5-37c; możemy więc napisać 


1 
(R+joL) —— 
Jol; (5-62) 


k,(jo) = gmZ = $m 


: | 
R+joL+ joć, 


gdzie C, jest sumą wszystkich pojemności działających równolegle w stosunku do 


wyjścia!?. Wprowadzając oznaczenia 
Ś +, 
| l 
Ks Ra , 
———OA 
Gi a ł | ja 
cm |] 
| 1 


Rys. 5-37. Przykłady 


wzmacniaczy 

z korekcją 
indukcyjnością 
równoległą (a, b) 


i ich schemat 7 kę » ś. Te 
zastępczy (c) | k 7, | ; 
L |. 1 Ło 0gl a 
BC GR R R, | AP 
możemy z (5-62) łatwo otrzymać 
1+srm 
KG) = ko Torsten CG 
|2 22,2 
ALOJOOZE LSI (5-64) 
Kuo | 1 +0?r?2(1 —2m) +o*r*m? 
z 
p(w) = arctgmTo — arctg 227 
1 N 
m (m1) tw +-z-(1-3m-m')rw* + " (5-65) 


Z równania (5-64) — metodą jak: poprzednio [patrz (5-59)] — otrzymujemy wa- 
runek maksymalnie płaskiej charakterystyki amplitudowej w postaci 


m? =l1—2m 
1) W skład pojemności C, wchodzą pojemności obciążenia, montażowe, ale dominują zazwy- 


czaj pojemności wyjściowe i wejściowe stopni wzmacniających (z uwzględnieniem efektów Mil- 
lera — patrz rozdz. 2). | 
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spełniony dla jedynej dodatniej wartości m, = J2—1 m 0,414, odpowiadającej 
indukcyjności korekcyjnej L, = y B= 1) R2C,. W przeciętnych zastosowaniach 
używane są cewki o indukcyjnościach zbliżonych do Ł,(m = 0,4--0,5). 
Charakterystyka fazowa (5-65) wzmacniacza z korekcją będzie najmniej odbiegać 
od linii prostej”? wówczas, kiedy w rozwinięciu g(w) na szereg Maclaurina (w oto- 
czeniu w = 0) współczynnik przy w? przyjmie wartość zerową [1]. [2], co odpo- 
wiada spełnieniu warunku 

1-3m-m =0 


z jedynym rzeczywistym pierwiastkiem my, = 0,322, odpowiadającym indukcyj- 
ności Ly © 0,322R>C,,. 

Każdej wartości indukcyjności odpowiada oczywiście odmienny przebieg cha- 
rakterystyk częstotliwościowych (patrz tablica 5-3), z których amplitudowe opa- 
dają zawsze przy większych częstotliwościach bardziej stromo aniżeli w przypadku 
wzmacniacza bez korekcji. Stąd np. zmniejszanie górnej częstotliwości granicznej 
wzmacniacza, zachodzące przy wzroście liczby n jego (jednakowych) stopni, jest 
w przypadku wzmacniaczy z korekcją wolniejsze, co ilustruje rys. 5-38. 


Rys. 5-38. Zmniejszanie górnej częstotliwości granicznej 
wzmacniaczy (wg) przy wzroście liczby n ich jednakowych 
stopni wzmacniających o pulsacjach granicznych wg 


Odpowiedzi impulsowe dla indukcyjności korekcyjnych większych od ZL, = 
= 0,25R?C, (tzn. zbyt dużej dobroci obwodu obciążającego ES) uzyskują cha- 
rakter oscylacyjny, przy czym istotna jest przeciwna zmiana wartości oscylacji 
i czasu narastania (patrz tablica 5-3). 

Jak wynika z omówienia układów korygowanych indukcyjnością równoległą, 
dzięki wprowadzeniu dwójnika korekcyjnego jednoelementowego uzyskujemy 
wzrost pola wzmocnienia (poprzez wzrost wg) co najwyżej rzędu 70%, (tablica 
5-3c). Dalsza dowolna rozbudowa tego dwójnika elementami spełniającymi wa- 
runek ReZ(o) > 0 dla o > O nie daje jednak nieograniczonego wzrostu pola 
wzmocnienia. Jak można pokazać (np. [2]), przyrost pola wzmocnienia nie może 
bowiem przekroczyć wartości 120%. Tak więc dodawanie dalszych elementów 
korekcyjnych daje już korzyści niewielkie, a istotna komplikacja układu powoduje, 
że do możliwości takiej uciekamy się jedynie w wyjątkowych przypadkach. Szcze- 


1) Tzn. opóźnienie układu będzie maksymalnie stałe. 


gółowe informacje o własnościach bardziej złożonych układów z korekcją dwójni- 
kową znajdzie Czytelnik np. w [3], [24], [33]. 

Zazwyczaj pojemność poprzeczną C„, możemy podzielić na fizyczne pojemności 
składowe C; i C,. Włączenie pomiędzy te pojemności składowe odpowiedniego 
czwórnika stwarza nowe możliwości korekcji, nazywanej korekcją czwór- 
nikową. Najprostszy przykład takiej korekcji jest przedstawiony na rys. 5-39. 


Rys. 5-39. Najprostszy 
przykład korekcji 
czwórnikowej, tzw. 
indukcyjnością 

szeregową (a) oraz schemat 
zastępczy (b) 


Indukcyjność cewki Z kształtuje w tym układzie pożądaną zależność transmitancji 
widmowej czwórnika sprzęgającego od częstotliwości. Można pokazać, że ta 
transmitancja napięciowa ma tutaj postać 


k, = kuo' 7 GAZIE A RZE A (5-66) 


a jej cechy jakościowe mogą być uzależnione od dwu parametrów 


zesp Zita Lido wj sz GE. 
- (C,+CJ)RŻ IENSEYEH 


przy czym szczegółowa analiza (np. [2]) pozwala wyznaczyć warunki uzyskania 
określonego typu charakterystyk. 

Przykładowo — maksymalnie płaski przebieg charakterystyki amplitudowej uzy- 
skujemy wówczas, kiedy 


ANIE SSE! 
3 Sg 


m 


m = 


co oznacza, że należy zapewnić w układzie 
Cz = 3Cy (a) 
L m 0,67RL(C1+C>) ' (b) 
W takich warunkach częstotliwość spadku 3 dB w, wyniesie [2] 


1 
R.(C, + C2) 


Spełnienie warunku (a) wymaga jednak zazwyczaj”? powiększenia :jednej z pojem- 


Wg 2,05 * 


1) Pojemności C, i C» są najczęściej określane przez pojemności wyjściową i wejściową stopnia 
wzipacniającego i stopnia następnego lub obciążenia. 
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ności o wartość AC tak, że w miejsce C, = C,+C, właściwej dla korekcji dwój- 
nikowej otrzymujemy C, = €,+C,+AC > C,. Wówczas możemy napisać 


220 1 0020 1 20 ć 
"ak W RL(CI+CGŁAC) , AC RC, , AC 9 
1+ —— 1+—— 
Ch G 
(5-67) 
gdzie: C, = C,+C;, 
1 ; s ż 
Wgy  ———= — pulsacja graniczna wzmacniacza bez korekcji. 
R„C, 


Jeżeli ze względu na własności ES (np. lamp czy tranzystorów unipolarnych), pra- 
cujących w kolejnych stopniach wzmacniających, konieczne dopełnienie pojem- 
ności AC jest małe, wówczas przyrost pola wzmocnienia (wzrost wy) jest zbliżony 
do 2 i korekcja omawianego typu jest racjonalna. 

W przypadku tranzystorów bipolarnych pracujących w kaskadzie warunek ten 
nie jest spełniany (C, > C);) i niezbędne dopełnienie AC czyni taką korekcję bez- 
użyteczną. 

Własności impulsowe omawianego układu, zależne od wartości Ł, można po- 
wiązać z rozkładem biegunów transmitancji (5-66), zilustrowanym tzw. wykresem 
Wyszniegradzkiego (patrz rys. 5-24). W szczególności odpowiedź bez oscylacji 
uzyskamy przy biegunach rzeczywistych. Szczegółową analizę tych własności — 
a także właściwości częstotliwościowych — można znaleźć w [7], [24], [33], 
a niektóre podstawowe własności — w [2], [3], [15], [28]. 

Na podkreślenie zasługuje fakt, że omawiany układ —a także inne realizacje 
korekcji czwórnikowej — odznacza się większym od korekcji dwójnikowej prze- 
sunięciem fazowym, co powoduje występowanie większego czasu opóźnienia 
[patrz (5-36)]. 

Struktura czwórników korekcyjnych może być oczywiście dowolnie złożona. 
Jednakże chociaż maksymalny przyrost pola wzmocnienia może wynosić tutaj 
około 400% (patrz np. [2]) struktury bardziej złożone, o dużej wrażliwości na 
dobór parametrów, stosujemy bardzo rzadko. Szczegółowe własności niektórych 
takich złożonych czwórników korekcyjnych można znaleźć np. w [3]. [38]. [39]. 
Korekcję charakterystyk w zakresie małych częstotliwości przeprowadzamy sto- 
sunkowo rzadko. Wynika to z tego, że zazwyczaj wymaganą wartość dolnej 
częstotliwości granicznej możemy bez większych trudności uzyskać stosując od- 
powiednie kondensatory sprzęgające i blokujące (np. C,, Cz). Mając jednak na 
uwadze zależność (5-1) oraz ograniczenie rezystancji oporników polaryzujących 
np. bazę czy siatkę (patrz rys. 5-32), związane z wymaganą stałością punktu 
pracy, łatwo zauważymy, że prowadzi to czasami do pojemności sprzęgających 
o bardzo dużych wartościach”, które są drogie oraz wymiarowo duże, a więc 


1) Zbyt duże pojemności są również niepożądane ze względu na tzw. czas martwy wzmacniacza, 
tzn. czas zaniku jego zdolności wzmacniających po krótkotrwałym przyłożeniu zbyt dużego 
sygnału sterującego. 


wprowadzają duże i szkodliwe pojemności montażowe (w szczególności zmniej- 
szają górną częstotliwość graniczną). 

Innym powodem stosowania korekcji jest możliwość wykorzystania do tegoscelu 
tzw. układów odsprzęgających. Są to odpowiednie dolnoprzepustowe filtry RC, 
włączane w obwody zasilania ES dla przeciwdziałania przenoszeniu sygnałów 
wzmacnianych (a więc powstawaniu sprzężeń zwrotnych, często dodatnich, gro- 
żących utratą stabilności), a także sygnałów zakłócających (np. z sieci zasilającej). 
Przykłady takich układów odsprzęgających pokazano na rys. 5-40. Dzięki ich 
obecności zyskujemy naturalną możliwość dokonania korekcji w zakresie małych 
częstotliwości. Mechanizm jej działania jest oczywisty, jeżeli rozpatrzymy pracę 
układów pokazanych na rys. 5-41. 


0 
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Ó 
> DASDrZĘGOJĘCE +fp Uktady odsprzęgające 
a 


Rys. 5-41. Układy korekcji charakterystyk w zakresie małych częstotliwości (a, b) oraz 
schemat zastępczy (c) 
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Istnienie dwójnika korygującego Rp, CF powoduje wzrost impedancji obciążają- 
cej ES przy zmniejszaniu częstotliwości (patrz schemat zastępczy), dzięki czemu 
charakterystyka określona do zacisków A4—B ulega podniesieniu, a to przeciw- 
działa ograniczeniu wzmocnienia wywołanemu przez kondensator sprzęgający C,. 
Oczywiście to przeciwdziałanie zachodzi również w stosunku do ograniczania 
wzmocnień przez inne kondensatory (np. Cz) nawet w innych współpracujących 
stopniach. 
Dla ustalenia optymalnych parametrów układu (Cp, Rp) rozważymy układ zastęp- 
- czy przedstawiony na rys. 5-41c, zakładając, że rezystancja wyjściowa ES (r,„,) 
jest na tyle duża, że jej wpływ możemy pominąć. Wówczas 


Rp 
RE 1 +JOCzp Rp 


ACL CPE 
| l tJWCp Rp jwC, 


U = gmU+ Ri 


+ Rz 


skąd oznaczając 


TF = RpCp 

Tę = C;(R+R;) 
R 

kuo = Bo > 


ku(io) = kuo 


| R SZA Rę 1 
2 —— p po wow a 
SETI | Ts U TĘ (L+ R+ Ry | Ę TpTs 
kujo) _ (io)? taj 
Kuo - (jo)? +b, jo +b 


gdzie: 


1) Gdyby rw, nie było pomijalne, wówczas [21] 


TE R 
1 „1 1 1 
+ — — + — 
b 1 1 Twy Ri R Fwy 
= 
Cc | Re odd ( 1 ) 
R|—+—+— GRAZ PL 
(-— R R.) | rw R R 
1 1 R 
z+—(+7) 
R Twy R 
b = 


a stąd 
ku(»*) _ 0*+ajo? 


2 ODZEW ożabOż | 0$ (5-70) 


W takim przypadku warunek maksymalnej płaskości charakterystyki amplitudo- 
wej [patrz (5-59)] 


aż = bij — 2bą (5-71) 
prowadzi do warunków [35] 
R+R, _ i 
RS 0 872 
RCy = R;C, (5-72) 


W układzie wzmacniającym spełnienie pierwszego warunku (5-72') jest nie- 
możliwe, bo rezystancje R oraz R;(dla ko > 1) muszą być różne od zera, na- 
tomiast wartość R; jest ograniczona ze względu na zasilanie ES składowymi 
stałymi. W układach spotykanych praktycznie zazwyczaj 


przy czym wartości rezystancji R oraz Ry wynikają z warunków na wzmocnienie 
w zakresie średnich i dużych częstotliwości. Ustalając w taki sposób wartości R, 


R. oraz R; możemy z warunku (5-71) wyznaczyć stosunek Z, zapewniający 


możliwe płaskie przebiegi charakterystyki amplitudowej w postaci [35] 


[TE] _ Rp ka FR. A 4 R; 
Aa ( Ty e v(ż). w) +aR, | + R) RAR (5-73) 


przy czym częstotliwość graniczna wgą wzmacniacza o takiej korekcji wynosi 


AZSEZ | —1 


Wgk = go ( F CJEA SZA Sęk (5-74) 


i 1 ; ; i 4 
gdzie wy = — — pulsacja graniczna wzmacniacza bez korekcji. 
Ts 


18 Wzmacniacze i generatory 
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Można pokazać, że dla spotykanych w praktyce wartości elementów zazwyczaj 
© gk — (0,2--0,5)0go 

przy czym to zmniejszenie częstotliwości jest tym znaczniejsze, im rezystancja Rp 

jest większa. Ograniczeniem wartości R; jest jednak dopuszczalny spadek skła- 

dowej stałej napięcia zasilającego ES. 

Znając transmitancję widmową k(jo) [patrz (5-69)] łatwo otrzymać jednostkową 

funkcję przejścia h(t) [35] 


h(t) = Ni(a, +5,)e'*"' — (a, +S2)e**'] (5-75) 
gdzie: Sy, $2 — pierwiastki mianownika k(s) (bieguny transmitancji operato- 
rowej), 
N — stała. : 


Dla czasów trwania impulsu £ < T,, t < Tr —rozkładając funkcje wykładnicze 
na szeregi i uwzględniając pierwsze trzy człony — dostajemy 


h(t) = Na + 51) — (a; +52) + (01 +54)5, £— (a, + 52) 52 (+ 


są12 szt? 

+ (a; +54) 2 — (a; ksh wi (5-76) 
skąd widać, że w odróżnieniu od wzmacniacza bez korekcji 

dh(t) 

20 
dt t=0 > 
„e? WANE 232 

rea Ś Fut t/t) 


ty(t)- impuls prostokątny 


5) 
% (z s/opt Rys. 5-42. Ilustracja 


RGz<RIC; własności 

RCz>RyCz wani: 
— — A orygowanych 
w zakresie małych 
częstotliwości 
(dużych czasów) 


ko 


> Bez korekcji 


Uznając za optymalną impulsowo taką korekcję, dia której 

dh(t) 

dt t=0 

łatwo otrzymamy warunek korekcji w postaci 

CHR = CR, (5-727) 
zbieżny z warunkiem (5-72'') płaskiej charakterystyki częstotliwościowej. Dla 
takiej korekcji i impulsu o czasie trwania 7; < T,, T;< tę otrzymujemy zwis 
impulsu wynoszący [35] 


TĘ R Cr+C. 


z= | —— 


ŻT R; C; 


=0 


(5-77) 


Reasumując możemy stwierdzić, że omawiany układ ma własności zilustrowane 
jakościowo na rys. 5-42. Natomiast szczegółowe charakterystyki można znaleźć 
w wielu pracach (np. [16], str. 172-177). 

Gdyby inne stopnie lub układy RC projektowanego wzmacniacza wytwarzały 
nadmierny zwis impulsu, wówczas omawiany układ można wykorzystać do jego 


h(1)| 
dh()| 0. Wartość tak 
dt il=0 

uzyskanego kompensującego nadwisu łatwo otrzymać z (5—76), kładąc £ = 7, 


i uwzględniając jedynie pierwsze wyrazy rozwinięcia. 


kompensacji, ustalając jego parametry tak, aby 


5.7.3. Wzmacniacze pasmowe ze sprzężeniami zwrotnymi 


W rozdziale 4 pokazaliśmy, że sprzężenie zwrotne może w szczególności służyć 
do kształtowania charakterystyk częstotliwościowych, a więc i impulsowych, 
przy czym pole wzmocnienia w znanych i stosowanych układach może ulec 
nawet pewnemu ograniczonemu wzrostowi”. Oczywiście to kształtowanie może 
obejmować zarówno zakres małych, jak i wielkich częstotliwości. Jakkolwiek 
układy ze sprzężeniem podlegają omówionym w rozdz. 4 ograniczeniom, zwią- 
zanym ze stabilnością układów, to jednak liczba możliwych rozwiązań i ich 
wariantów jest bardzo duża. Omówienie własności wielu z nich można znaleźć 
np. w [2], [3], (18], [28], [38]. Natomiast poniżej omówimy — przykładowo — 
własności układów najczęściej stosowanych. 


5.7.3.1. Wzmacniacze z lokalnym zespolonym sprzężeniem 
prądowym szeregowym” 


Przykładowe realizacje przedstawia rys. 5-43. W układach tych o warunkach 
zasilania (a zatem stałości punktu pracy) decyduje suma rezystancji Ry + Ra, 
natomiast duża pojemność kondensatora C; (rzędu dziesiątek — setek uF) po- 


Rys. 5-43. Przykłady 
wzmacniaczy z prądowym 
sprzężeniem lokalnym 


1) Sprzężenie zwrotne może nieograniczenie zmniejszyć pole wzmocnienia, natomiast uzyskiwany 
w znanych układach wzrost pola wzmocnienia nie przekracza 50--60%. 

2) Spotykane są również nazwy: ,,pik-emiter (katoda)”, wzmacniacz z korekcją emiterową (ka- 
todową). 
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woduje ograniczenie wpływu układu Rs, Cz na charakterystyki częstotliwościo- 
we jedynie do zakresu małych częstotliwości (/ < 1 kHz). W ten sposób w zakre- 
sie średnich i wielkich częstotliwości impedancję dwójnika Rą, Cz możemy 
uważać za zerową i o przebiegu charakterystyk decyduje układ Rp, Cp, co wynika 
ze stosowania w tych układach niewielkich wartości pojemności Cy (dziesiątki — 


setki pF). 


Fizycznie, kształtowanie charakterystyk sprowadza się do zanikania 
sprzężenia zwrotnego przy wzroście częstotliwości dzięki malejącej 
reaktancji C;. 


W przypadku wzmacniania impulsów uzyskujemy tutaj okresowe dodatkowe 
ukształtowanie impulsu efektywnie sterującego ES, sprowadzające się do tego, 
że w momencie pojawienia się sygnału (czoła impulsu) kondensator C; zachowuje 
się jak dynamiczne zwarcie, a więc cały doprowadzony sygnał steruje ES, po 
czym proces ładowania kondensatora Cy powoduje rozkład sygnału pomiędzy 
tranzystorem i układem Rp, Cp, zmniejszający sterowanie tego pierwszego. 
Tak więc w chwili początkowej (czoło impulsu) prąd wyjściowy ES narasta 
szczególnie szybko dzięki chwilowemu przesterowaniu tranzystora, co prowadzi 
do możliwości kształtowania czoła odpowiedzi i zmniejszania czasu narastania. 
Jakościowy charakter własności czasowych i częstotliwościowych układu tran- 
zystorowego przedstawia rys. 5-44. 


Apitj 
KZ 


£F >leg 


Rys. 5-44. Własności częstotliwościowe i czasowe układu z zespolonym sprzężeniem 
emiterowym 


Dla określenia,optymalnych parametrów omawianych układów ograniczmy się 
do zakresu większych częstotliwości, przyjmując — przykładowo — dla układu 
tranzystorowego schemat zastępczy pokazany na rys. 5-45. Przyjmując założenia 
upraszczające, uzasadnione spotykanymi praktycznie wartościami parametrów, 


a mianowicie: 
gey U; = 1,+I, m I, (patrz węzeł W)" 


= gbe Ś Zeb” 
Fy'e 


C = CretCwe > Cr 
otrzymamy [17] 


m U,(5) R , l +as 
Kus(S) = E(s) == Kuso 1+ms+ns? (5 78) 
gdzie: 
Zeb' Ro 
kągo = ———- 5-78 
> 1+ gye(Rc+ Tw) +Zew Rp ( ) 


A= Tr = RęCz 


(Ra +r') |c. Fget' (Ro Cr. + Rp Cr.) + 


CRp | 


1 
SORZCZE |. 
+ ra kaz) > RG+r 
1+gye(RG+rw) + geb' Rp 


m _(Ra e Fyb') (© + Zeb R, Cr.) Rp Cr 
1+8ve(RG+rw) Zew Re 


MZ 


kę fpbi Ce W b 


Rys. 5-45. Schemat zastępczy układu 
z rys. 5-43a 


Warunek maksymalnie płaskiej charakterystyki amplitudowej 
a? = m*—2n 
sprowadza się do żądania, by stała czasowa dwójnika RpC; miała optymalną 
wartość 
(Re+rw)' (Ce+gev ROCr.) [V1+(1+0)2— 1] 


Tpo = (RpCpop: S | 
ro = (ReCp)op 1+gw'e(RG+rw) +Zeb' Re 


(5-79) 
gdzie 
1 
07 Rtrw + eb' Cc 


= "R 
[GA + Zeb' R, Cr > 


1) Założenie to obniża stopień mianownika transmitancji z trzeciego na drugi. 
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Rys. 5-46. Własności impulsowe wzmacniacza ze sprzężeniem emiterowym 


i 
I 
ł | i 
EA EEN NA PADRE 


GONE —|- B.4 


AE 
l — TE 


|WDZRAE RERAP 
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Występowanie w tych warunkach parametrów tranzystora (geb', Cr.) świadczy 
o pewnej wrażliwości „typu charakterystyk” na zmiany np. punktów pracy czy 
temperatury ES. 
Kiedy CzR; = Tpo pulsacja graniczna (— 3 dB) wynosi 

Wz: a (5-80) 


natomiast pole wzmocnienia ulega wzrostowi do wartości 


= 
| 13 V1+(1+0)7—1 
2 
(5-81) 


uzyskując dla c > O wartość maksymalną o ok. 72%; przewyższającą pole wzmoc- 
nienia bez korekcji. Przy parametrach spotykanych w praktyce ten zysk na polu 
wzmocnienia zawiera się zazwyczaj w granicach 45 -- 60%. 


(Kuso * fadkor.ovt = (Kuso Jąbez kor. 


kuse'fg| 5 


Jranz_ 2NI605A 


Rys. 5-47. Ilustracja Uęg =1OV 


wymienialności wzmocnienia na 
czas narastania w układzie ze 
sprzężeniem emiterowym [22] 0 5 © 5 W 


Znajomość transmitancji operatorowej (5-78) pozwala wyznaczyć odpowiedzi 
impulsowe układu. Odsyłając zainteresowanych do szczegółowej analizy zawartej 
w [17] powiemy jedynie, że pojedynczy wyskok (pseudooscylacja — patrz rys. 
5-44b) pojawia się na jednostkowej funkcji przejścia układu wówczas, kiedy 


RSE 2 

Vi 
Natomiast zależność czasu narastania oraz wielkości wyskoku od parametrów 
układu przedstawia rys. 5-46 (patrz także tablica 5-4). Szczegółową analizę innych 
(np. fazowych) charakterystyk omawianego układu można znaleźć w [40]. 
Interesującą własnością takich układów jest ponadto dobra wymienialność wzmoc- 
nienia na górną częstotliwość graniczną (lub czas narastania). Ilustracją tej 
własności jest rys. 5-47 [22]. 
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Reasumując, omawiany układ cechuje możliwość łatwego kształtowania charak- 
terystyk elementami R, C przy dobrym wykorzystaniu zdolności wzmacniających 
tranzystora i dodatkowych korzyściach wynikających z zastosowania sprzężenia 
zwrotnego (rezystancje R;+ R.) stabilizują punkt pracy, Ry stabilizuje szereg 
parametrów roboczych, np. wzmocnienia skuteczne, napięciowe, przyciwdziała 
zniekształceniom nieliniowym w zakresie małych i średnich częstotliwości itp.). 


5.7.3.2. Wtórniki (układy WO) 


Zanim omówimy własności pasmowe i impulsowe tych ważnych układów wzmac- 
niających, rozpatrzymy pomocniczo układ przedstawiony na rys. 5-48a. Z ry- 
sunku tego widać, że 


U, = aR„(SU,) 
U, =E-U, = E-«R„(SU,) 


- R+R, 


Rys. 5-48. Ilustracja do przykładu 


Uwaga: schematy tylko dia składowych zmiennych 


stąd 
E 
Gm 1+a0R„S 
a więc 
E U; . —R„SU; _ —RS 0 Kuso 
<JW G E " 1-a0(-R„S)  1-akyso 


Zauważmy, że sygnał zwrotny U, znika, kiedy R, = 0 (zwarcie zacisków wyjścio- 
wych), co świadczy o napięciowym charakterze sprzężenia. Zauważmy ponadto, 


że położeniu ślizgacza w dolnym skrajnym położeniu odpowiada « = 1 i uzie- 
mienie anody, która staje się wtedy wspólną elektrodą We i Wy. 


Pokazaliśmy więc, że otrzymany w ten sposób układ WO (patrz rozdz. 

2) jest układem WE o pełnym (8 = 1) ujemnym sprzężeniu napię 

ciowym. - 
Analogiczne rozważania można przeprowadzić także w stosunku do układu tran- 


zystorowego z rys. 5-48b. Kilka przykładów takich wzmacniaczy przedstawia rys. 
5-49. Wiemy (p. 2.2), że są to wzmacniacze o znacznej impedancji wejściowej 


0% - dużo pojemność 
Rys. 5-49, Przykłady realizacji wtórników (układów WO) 


i małej wyjściowej oraz wzmocnieniu napięciowym mniejszym od jedności przy 
znacznym wzmocnieniu prądowym. Obecnie omówimy ich własności pasmowe 
i impulsowe posługując się, przykładowo, wtórnikiem zrealizowanym na tran- 
zystorze bipolarnym. W rozważaniach naszych przyjmiemy zastępczy schemat 
przedstawiony na rys. 5-50. Wyznaczając z tego schematu skuteczne wzmocnienie 
napięciowe otrzymamy wyrażenie o postaci (5-78) [17] 


1+as 


KE RACE O GZ 
z so 1+ms+ns? 


Rys. 5-50. Schemat zastępczy . | 
wtórnika emiterowego Rz =Uky +lky +1/Rą 


gdzie współczynniki a, m, n przy założeniach 
(SP = Cre+ Che > Cre 
Żeb' = Bogwe > we 
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wynoszą 
CG 1 
Zeb' 2nf, T 
KE [1+ (Re+ rw) Gz] C+ (Re+ rw) Se Crc + [1 + (Re + rs) 8b'e] Co 
Zw + L+ (RG+ rw) gwe]l Gr 


= _ (Ro+rw) (Cro+ C.) Ce (5-82) 
Ze + [1+(Re+rw') gve] Gi 
Ponadto 


k ae Seb R; 
c 1+gw Rr+(RG+rw) Zie 


Wynika stąd, że wszelkie wnioski dotyczące optymalnego wyboru parametrów 
układu ze sprzężeniem emiterowym (p. 5.7.3.1) — w tym wykresy z rys. 5-46 — 
pozostają tutaj prawdziwe. 

Ze względu na powszechność zastosowań wtórników rozważymy jednak pewne 
ich własności szczegółowo. I tak, kiedy C, m 0, wartość liczbowa n staje się 
zazwyczaj pomijalnie mała. Jeśli ponadto — jak jestzazwyczaj — częstotliwości 


pracy wtórnika f < fr = Z (tzn. joa pomijalne), to na podstawie (5-78) 
możemy napisać 

k.„(jw) = kkso TWP 
a stąd 


m  1+(Ra+rw)Gi] Ce+gew Cre(RG+rw) 


1 Zee HU+(Ro+ rw) vel Gr (5-83) 


©g—34B — 
0,35 > 22 | 
Ja ©0g— 3dB 


I = 0% 


(= 


Podstawiając do odpowiednich wzorów ustalone, jednakowe wartości 
Ra i R, łatwo stwierdzimy, że częstotliwość górna wtórnika znacznie 
przewyższy częstotliwość górną układu WE. 


Jej maksymalną wartość otrzymamy przy G, > 01 Rqg +0, kiedy w granicy 


fr 
ZARZ EA 5.84 
Ja max 1+2nfr CTc"bb' ( ) 


Kiedy C, 4 0 i przyjmuje wartość [17] 


Cc 1 
C 4 = Ś fd RE 
: ge Ri wr Ry 


wówczas m = a+— i wyrażenie (5-78) sprowadza się do postaci 


1 
k,s(5) = kaso EG 


1+—':'5 
a 
i wtedy 
a Zee + [1+(RG+ Tv) gv'e] Gr ; 
Aló= 7 (RaERW)GLE, Ea (Re Fw) Cie SA 
a więc 


Wg|co; > ©g|co=0 
Dalszy wzrost pojemności obciążenia pociąga za sobą — w pewnym ograniczo- 
nym przedziale -— dalszy wzrost poła wzmocnienia”. Jednakże dla C, > C 
w odpowiedzi impulsowej pojawia się wyskok (patrz rys. 5-46) (pseudooscylacja) 
osiągający przy charakterystyce maksymalnie płaskiej wartość 3 --4%. Charakte- 
rystykę taką otrzymujemy, gdy [17] 


Os=E m Kiso C,— ŻkusoSe (R6+ r) c Crc— 67 
k = Żkuso (Ses (Ra + rep) CZ [1+ (Rot w) Se] Kuso Cxł 

C, = [1+(RG+rw) Gz] Ce+8e' (Re+ rr) Cre 
Można pokazać [35], że przy jeszcze większych pojemnościach obciążenia od- 
powiedź impulsowa wtórnika staje się znowu aperiodyczna (bez wyskoków), 
ale jej czas narastania i opóźniania są odpowiednio większe. 
Innymi istotnymi parametrami wtórników są ich impedancje robocze. Mając na 
uwadze rys. 5-50 i zakładając nadal Cr, < C, możemy otrzymać (17] 


ryell +8 RL +jo(Ce w C,) R.] (5-84) 
1 +jo(Cerwe+C,Ri+6,Rr Cr.) + 
R (jo)?C-(Cr. F C,) Ty'e Ri 


skąd np. dla C, = O i niezbyt wielkich częstotliwości? 


Zwe(jo) = Fyb" + 


ros(t gw RI Ej | 


(5-84') 


Zwe(ja) £ nw+ 


„f 
IĘj = 
R 
gdzie 
— 1+ge RL 
A = ŻaC.R, 77 
fi = J f 


1+2nf(C,+B,Cr) R. 


1) Szczegółowa dyskusja — patrz np. [17], str. 102. 
2) Wzór (5-84) można stosować również wówczas, kiedy 0 < C, < Cszi dla f < 0,3 fr z wy- 
starczającą zazwyczaj dokładnością. 
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W takich warunkach Rez,„(jv) > b, natomiast Imz,,(jw) < 0 (charakter po- 
jemnościowy). Pełna dyskusja zależności (5-84) jest złożona, można jednak poka- 
zać, że dla C, > C,, występuje przedział częstotliwości, w którym Rez,,(jo) < 0. 
Impedancja wyjściowa z„, może być określona wyrażeniem 


1+(Ra+rw) Sb'e HFIPC.(RG rw) 
(ge +j»C.) [1 +joCr.(Re LA Fb! I 


co dia spotykanych w praktyce wartości parametrów można uprościć do postaci 


zw(jo) = (5-85) 


[L+ (Ra +ryw') £b'el ( + a 


Zwy(jo)  — f (5-85') 
Zeb | FP a 
f =f ( ga Fe | 
TAA Re + Typ 
a dalej, dla f < (0,1--0,3)fqr do postaci 
NETA sf | , 
Zw,(ja) £ Fyyo| 1-Fj a (5-857) 
3 
Pwyo EE eż Tw)Swe rezystancja wyjściowa dla m.cz. 
eb 
Widać stąd, że impedancja wyjściowa wtórnika przy przyjętych założeniach ma 
charakter indukcyjny. 


Podkreślmy, że w zakresie m.cz. parametry robocze wtórników są opisane prosty- 
mi zależnościami podanymi w rozdziale 2. 

Pojawiające się w tych rozważaniach przypadki, że Rez < (0 świadczą o możli- . 
wości utraty stabilności przez wtórnik. Szczególnie dogodne warunki utraty sta- 
bilności zachodzą wówczas, kiedy C, jest znaczne, a impedancja generatora ste- 
rującego ma charakter indukcyjny. Utracie stabilności przeciwdziałamy zazwy- 
czaj włączając szeregowo z doprowadzeniem sygnału sterującego odpowiednio 
dobrane oporniki. Ich rezystancja jest jednak ograniczona dopuszczalnymi zmia- 
nami górnej częstotliwości granicznej (filtr RC — z udziałem pojemności wejścio- 
wej wtórnika). Inną możliwość stanowi równoległe włączenie na wejście wtórnika 
dodatkowej pojemności C, [22]. 

Jakkolwiek dotychczas =ajmowaliśkyć się wzmacnianiem małych sygnałów, to 
jednak interesujące własności dynamiczne wtórników skłaniają nas do rozważe- 
nia zjawisk zachodzących przy dużych sygnałach. 


Wtórniki bowiem odznaczają się zdolnością przenoszenia dużych sy- 
gnałów, co wynika z tego, że potencjał emitera praktycznie powtarza 
potencjał bazy (U,, x 0), a ten z kolei może zawierać się w szero- 
kim przedziale od zera do prawie Ec*”. Trzeba jednak pamiętać, 


1) Wejście w zakres U,, < 1 V grozi silnym wzrostem zniekształceń nieliniowych przy równo- 
czesnym spadku wartości B,. 


że amplituda napięcia wyjściowego U, spełnia warunek 

U, kz ŁlZ,] < Iz Z4| 

gdzie Z, — impedancja obciążenia, 
ponieważ składowa stała prądu płynącego przez ES (w tym przypadku wartość 
prądu emitera 75) musi przewyższać amplitudę składowej zmiennej /,. 
Szczególnie interesujące są jednak własności wtórników z obciążeniem o charak- 
terze pojemnościowym przy dużych amplitudach impulsów wzmacnianych. Roz- 
ważmy je na przykładzie wtórnika zbudowanego przy użyciu tranzystora bipo- 
larnego p-n-p".. 


a. Rozciąganie tylnego zbocza impulsów ujemnych 


Rysunek 5-5ia przedstawia oscylogramy napięć w przypadku sterowania tran- 
zystora p-n-p dużym impulsem ujemnym [41]. W chwili £, końca impulsu napięcie 
wejściowe szybko zmienia się od — (Ug+ U;) do — Ug. Równocześnie pojemność 
obciążenia C, utrzymuje napięcie, do której została naładowana (zbliżone do 
U5+U;). Tak więc w chwili tą następuje zablokowanie tranzystora napięciem 
zbliżonym do U;, po czym rozpoczyna się względnie wolny proces rozładowania 
tej pojemności przez równoległe oporniki, bowiem rezystancja wyjściowa zablo- 
kowanego tranzystora w układzie WO jest rzędu setek k02. Czas opadania t,, 
wynosi więc 
top EH 2,2C,ReY 

gdzie R, — wypadkowa rezystancja oporników równoległych do pojemności C,. 
W przypadku układu z rys. 5-49b 


R,Ry 
ROR R. 


y — współczynnik uwzględniający wpływ rezystancji wyjściowej za- 
blokowanego tranzystora (y < 1), 

przy założeniu, że C, — dostatecznie duża pojemność sprzęgająca. 
Widać zatem, że czas opadania ujemnego impulsu wyjściowego staje się duży 
i niezależny od czasu opadania impulsu wejściowego oraz parametrów tranzystora. 
Równocześnie proces narastania impulsu (chwila ż,) jest szybki, bowiem ładowa- 
nie kondensatora zachodzi poprzez małą rezystancję wyjściową głęboko stero- 
wanego tranzystora (rzędu re,). Widać więc, że czasy narastania i opadania od- 
powiedzi na impuls prostokątny stają się istotnie różne, w czym przejawia się 
nieliniowość tranzystora. 


b. Wydłużanie czasu narastania odpowiedzi 
na impuls dodatni 


Rysunek 5-51b przedstawia oscylogramy napięć przy sterowaniu tranzystora 
p-n-p dużym impulsem dodatnim [41]. Doprowadzenie do bazy w chwili ż, impulsu 


1) Przy n-p-n — wszystkie polaryzacje przeciwne. 
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-(Ug>li) 


Upa 


dodatniego powoduje zmniejszenie prądu kolektora i równoczesny wzrost re- 
zystancji wyjściowej tranzystora. Powoduje to wzrost stałej czasowej rozładowa- 
nia pojemności!” C,, praktycznie do wartości C,R,, wynikający z zablokowania 
tranzystora wskutek ograniczonej szybkości rozładowywania pojemności C,. 
Przy względnie niewielkiej amplitudzie impulsu czas narastania 
t, % 2,2C,R 

przy czym, kiedy czas trwania impulsu także jest niewielki (7; < C„R,), poza 
wzrostem czasu narastania następuje zmniejszenie amplitudy impulsu wyjścio” 
wego (pojemność C, nie zdąży się rozładować). 


7 | LĄ 
p 
2 f 0 4 ło 4 
8 SE 
: U 
POCZĄTEK PIZEWOCZEMA 
/ronzystóra 
0 ł 
- Up 
LĄ be Rys. 5-51. Przebiegi we 
wtórniku emiterowym 
(p-n-p) sterowanym 
ż impulsami o dużej 
t 0 amplitudzie [41] 
( Ug-l a — wzmacnianie impulsów 


ujemnych, b — wzmacnianie 
impulsów dodatnich 


Łatwo zauważyć, że opadanie impulsu zachodzi w takim przypadku szybko, 
dzięki małej rezystancji wyjściowej głęboko sterowanego tranzystora. Podobne 
(z uwzględnieniem specyfiki ES) własności dynamiczne mają inne realizacje 
wtórników. Wad takich, a także wynikających ze wzorów (5-84) oraz (5-85) 
wyraźnych ograniczeń impedancji wejściowej i wyjściowej, nie mają wtórniki 
złożone, w których zastosowano kilka ES (patrz rozdz. 8 oraz [41]). 


5.7.3.3. Wzmacniacze dwustopniowe ze sprzężeniem zwrotnym 


W rozdziale 4 pokazaliśmy, że zastosowanie sprzężenia wielostopniowego pozwala 
uzyskać daną poprawę stałości parametrów roboczych przy mniejszej stracie 
wzmocnienia. Z drugiej strony, wzrost zarówno wzmocnienia, jak też wypadko- 
1) W stanie wyjściowym kiedy u; = U5, przez tranzystor płynął dość znaczny prąd, który nała- 


dował kondensator C, do pewnego napięcia. Zablokowanie tranzystora przerywa prąd ładujący 
i rozpoczyna proces rozładowania pojemności C,. 


EE 


wego przesunięcia fazy zachodzące przy wzroście liczby stopni wzmacniacza 
powoduje, że objęcie wspólną pętlą sprzężenia kilku stopni stwarza znaczne 
trudności w zakresie zapewnienia stabilności. Stąd —jako pewnego rodzaju 
kompromis — szerokie zastosowanie znajdują sprzężenia przez dwa stopnie, 
tzw. dwójki. 


Rys. 5-52. Wzmacniacz dwustopniowy ze sprzężeniem prądowym równoległym (dwójka 
prądowa) 


Analizę takich dwustopniowych wzmacniaczy ze sprzężeniem zwrotnym roz- 
poczniemy od dwójki ze sprzężeniem prądowym równoległym, której wersję 
ogólną przedstawia rys. 5-52a, natomiast przykład realizacji tranzystorowej — 
rys. 5-52b. Dla przeprowadzenia analizy takich układów” założymy, że w węźle 
W prąd /, jest pomijalnie mały, co zazwyczaj w praktyce ma miejsce. Wówczas 


U5 = Zel, (ką >kiy kia) (a) 


oraz z analizy obwodu wejściowego 


Yz=TatTptywei (b) 


co podstawione do (a) daje 


YGVwe1 ZEkiu (1 — kia) 


UU=E: 
: Ys— Ypywe1 Zsky(1—k2) 


i wobec tego 


YGywe1 
"I =E: 
? Ys— Vpywe1 Zgky(1-k;2) 


Tak więc 


ku Kia YGVwei R, 


U = k; k; I R = E: sA 
ś RER Yz— YpYwe1 Zeki (1—k;>) 


1) Analizę taką można przeprowadzić stosując macierzowy opis własności tranzystora i klasyczne 
metody obwodowe (patrz np. [43] str. 275—-281), jednakże interpretacja fizyczna wyników jest 
wówczas trudniejsza. 
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a stąd skuteczne wzmocnienie napięciowe 
ów 
Kusp = Srim="Apn Fu 2026 
1+| Yp — Teu Zebu | Y;y ŻĘ 


(5-86) 


ka 
YVGtYwet Yg+yVwei YG R, 
A kią kia T. R © Reż 
gdzie k,, = SZ GJwen "o __ skuteczne wzmocnienie napięciowe bez sprzę- 
Ya + Vwe1 


żenia”) (Yz = 0). 
Dla niezbyt silnych sprzężeń wyraz w klamrze jest pomijalnie mały, co pozwala 
wzór (5-86) zapisać w postaci kanonicznej 


kus 
kur = 1+Psku 
Ą z YĘŻEĘ 
gdzie 8, = GR, " 


Prowadząc analogiczne rozumowanie dla wzmocnienia prądowego (Y; = 0) 
dostajemy 
I 2.1.4 ky kia 


liF 1+ Ve 


(5-87) 


= Y,Zzk| + Y; Zękiyą Kia 


wel 
co dla przypadków niezbyt silnych sprzężeń (wyrażenie w klamrze — pomijalne) 
prowadzi do zależności przybliżonej 
__ Kukiz 
1+Yp Zeki kia 
Mając na uwadze realizację z rys. 5-52b oraz wcześniejsze rozważania na temat 
prostych wzmacniaczy — przyjmujemy 


kip R (5-87') 


A> Bo1 , z: Boa ; = : = Cp 

ku = 1+sT, 3 kia = ERA 5 Yp = Gr(1+STy); TF = G 
co podstawione do wzoru (5-87') pozwala napisać 

„Bou Boz 
A i 
kie % — aż a : (5-88) 
1-5 Ty +T2+ATF kę T1T2 1+bs+CS 

1+4 1+4A 


gdzie A = Bo, Poz REGr. 
1) Przyjęto tutaj także, że włączenie dwójnika Z; nie zmienia wzmocnienia prądowego. W przy- 
padku realizacji z rys. 5-52b, dla której 
ge'(1 —sCr. Rz) 
Sve(l+sr)+sCr.ll +gev(Rz+ R.)] 
T = Tye(Cwet Cre) 


Ki2(5) = 


Ce FC: 
oznacza to, że założono: wRgCrc Ś 1 oraz gey Rz Ś + +8 R 


Te 


Jak to wykazaliśmy poprzednio, warunek maksymalnie płaskiego przebiegu 
charakterystyki amplitudowej dla transmitancji o postaci (5-88) przybiera formę 


b>—2=0 


co wobec znaczenia symboli prowadzi do warunku 


4) — | 
TFp aż V2t, Tz(l 3 (1; FT T2) z Ry Ć. (5-89) 


Przy takiej stałej czasowej dwójnika sprzęgającego pulsacja spadku wzmocnienia 
prądowego o 3 dB wyniesie” 


1+4A 
Wgp F V Ty T2 (5-90) 


co zestawione z wzorem (5-88) pozwala stwierdzić, że pole wzmocnienia 


maa Bo1 Bo2 V= z Bo1 Boa 
Voo =" f+a | a 7 


T1T2 


nie zależy od siły sprzężenia. 

Analogiczne zależności można napisać dla innych wzmocnień (np. skutecznych). 
Szczegółowe przebiegi charakterystyk częstotliwościowych oraz odpowiedzi cza- 
sowych można z łatwością odczytać z wykresów zestawionych w tablicy 5-2. 
Analizę własności omawianego układu — powiązaną z badaniem położenia bie- 
gunów transmitancji — można znaleźć także np. w pracach [42], [28]. Zastoso- 
wanie innych ES zmienia wprawdzie sens fizyczny współczynników, ale nie wpły- 
wa — przy rozsądnych założeniach — na charakter transmitancji, a więc i ogól- 
ne własności układu. 

Wzory szczegółowe można otrzymać np. porównując ze sobą schematy zastępcze 
ES. 

Oceniając ogólnie własności dwójki ze sprzężeniem prądowym — równoległym 
można stwierdzić, że układ pozwala wygodnie kontrolować, kształtować i stabili- 
zować wzmocnienia skuteczne, a szczególnie wzmocnienie prądowe. Wymianę 
wzmocnienia na pasmo — przy ustalonych, optymalnych i stałych punktach pra- 
cy — realizujemy np. zmieniając rezystancję R. Ustalenie przebiegu charakte- 
rystyk częstotliwościowych i impulsowych następuje poprzez wybór wartości 
pojemności Cz (zazwyczaj rzędu pF i regulowanej — dla ostatecznego ustalenia 
wartości na drodze empirycznej). Zaletą układu jest (patrz odpowiednie wzory) 
niewielka wrażliwość na zmiany rezystancji obciążenia, co czyni układ wygodny 


1) Pulsacja graniczna dwustopniowego wzmacniacza bez sprzężenia zwrotnego wynosi 


2 (03 +03)? 
Wg = 0102 jk * EP 


1 
sę. (0703); 


19 Wzmacniacze i generatory 
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do zastosowania w stopniach pośrednich wzmacniaczy realizowanych przy użyciu 
tranzystorów bipolarnych. 

Wzmacniacz dwustopniowy ze sprzężeniem napięciowym szeregowym przedsta- 
wia ogólnie rys. 5-53a, natomiast przykład realizacji został pokazany na rys. 5-53b. 
Jak wiemy z rozdziału 4, sprzężenie tego typu pozwala wpływać na wzmocnienia 
skuteczne oraz na wzmocnienie napięciowe wzmacniacza. Dla zbadania tego 


Rys. 5-53. Wzmacniacz dwustopniowy ze sprzężeniem napięciowym szeregowym (dwójka 
napięciowa) 


wpływu założymy, że w węźle W układu ogólnego wpływ prądu 7; jest nieznaczny 
(ponieważ zwykle |/p| < |7,]), a ponadto, iż sprzężenie zwrotne nie zmienia 
impedancji wejściowej zwe» stopnia drugiego. W. takich warunkach możemy 
napisać. 

U; = kyykuz U, = ku kuz(U — U.) (5-91) 


U; —U, 


U, = [U-k,)h+L]Zz = EZ 4 
wel 


Kaa kua(U1 — U.) — U> | Z, (5-92) 
Z 


Z zależności (5-92) otrzymujemy 


-k,)-FE-4-ŻE - kku, 
Z» 


U U Zwel 
z = >>> 
Z vĄ 
1+(1-kn) 5 +7, U + kuku) 
F 


Zwel 


co podstawione do (5-91) po prostych przekształceniach daje 


U, ku kuż 


|E = s (5-93) 
U z.ż Z 
+] zez, (-ka) |+-z_ z, kaka 
E F E F 
Zwe1 z 


Jeżeli impedancja Zz!” jest dostatecznie mała — co często ma miejsce — to wpływ 


1) W szczególności |Zz| < |Zpl 


członu mianownika w nawiasie kwadratowym jest nieznaczny. Wzmocnienie 
napięciowe takiej dwójki możemy wówczas opisać zależnością przybliżoną 


kw R DUŻE (5-93) 


Dla wyznaczenia skutecznego wzmocnienia napięciowego takiego wzmacniacza 
możemy skorzystać z ogólnych zależności 


E E, U, ką 
Podstawiając 
PPRIĘBEL SPE. 
Zwel kuku Zwet 


możemy dalej napisać 


SJ U Zą 
Kusy 5 |-| E | p kuy Ku2 |k 


a stąd ostatecznie 


kę 
2 5-94 
kę = REŻ (5-94) 


1+ 
Kurku2 Zwei 


W przypadku realizacji pokazanej na rys. 5-53b składniki występujące we wzorze 
(5-93) można opisać zależnościami 


z Kuo1 
Ku 1457, 
kuo2 
"2 1+ST 
2 
ZĘ=Rg 
pom 6965) 
Abp, F 
Wówczas z (5-93) otrzymujemy 
kuo 
Ba 1+bs+cs? 


a więc zależność o postaci identycznej ze wzorem (5-88)'/, opisującym zmiany 
wzmocnienia prądowego w dwójce ze sprzężeniem równoległym. 


Oznacza to, że praktycznie oba rodzaje sprzężenia zwrotnego pozwa- 
lają jednakowo oddziaływać na wzmocnienia odpowiednio: prądo- 
we i napięciowe. . 


u Tutaj A= kuo1 Kuo2 Re Gr 


19* 
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5.7.3.4. Pasmowe wzmacniacze odoperacyjne 


W nowoczesnych analogowych układach elektronicznych coraz większą rolę od- 
grywają wzmacniacze operacyjne, realizowane jako tzw. monolityczne układy 
scalone. Strukturę wewnętrzną i zagadnienia układowe związane z ich budową 
omówimy w rozdziale poświęconym wzmacniaczom prądu stałego (rozdz. 7). 
Obecnie powiemy jedynie, że mianem tym określamy wzmacniacze sygnałów 
o częstotliwościach od zera (prąd stały) do wielu MHz (np. kilkudziesięciu), 
wzmocnieniach od kilkuset do dziesiątków tysięcy, dużych impedancjach wejścio- 
wych i małych impedancjach wyjściowych. Najczęściej wzmacniacz taki ma struk- 
turę zewnętrzną pokazaną na rys. 5-54a. 

Przykładowe zastosowanie obrazuje rys. 5-54b. Zakładając, że dołączenie impe- 
dancji Z, nie obciąża wyjścia, natomiast impedancja wejściowa z„e wzmacniacza 
znacznie przewyższa Z; i Z,, możemy napisać 

Z Zą 


O WZĘZ A ZZ 


co wobec U, = —KkU;, pozwala napisać 


8 1 
4) 


k,=— (5-95) 


cą 


Zaciski napięć PSE 
of Zaciski umożliwiające 
ARA korekcję chąrakierystyjk 

p CZĘSIOŃIWOSCIOWYCI 


Rys. 5-54, Struktura zewnętrzna (a) i przykład zastosowania (b) wzmacniacza operacyjnego 
„A — wejście odwracające fazę, B — wejście nie odwracające fazy 


Jeżeli — ogólnie bardzo duże — wzmocnienie wzmacniacza operacyjnego k speł- 
nia warunek 


Z, 1 


Z, k 
Tak więc widać, że wzmacniacze operacyjne stwarzają dogodne warunki budowy 
szerokiej klasy wzmacniaczy pochodnych — tutaj nazwanych wzmacniaczami 
odoperacyjnymi — poprzez zastosowanie odpowiednich zewnętrznych sprzężeń 


<1, to) k,w — Żż (5-96) 


1) Trzeba pamiętać, że transmitancja wzmacniacza operacyjtego przy otwartej pętli sprzę- 
żenia (k) ma określone zera i bieguny, tzn. zależy od częstotliwości. 


zwrotnych o szerokiej klasie możliwych struktur. Jeżeli jednak zauważymy, że 
zależność (5-96) obowiązuje jedynie tam, gdzie wzmocnienie wzmacniacza jest 
bardzo duże, a więc wewnątrz jego pasma, natomiast poza nim czasami trzeba 
korzystać z zależności ogólniejszych [co najmniej (5-95)], uwzględniając złożony 
opis charakterystyki amplitudowej i fazowej wzmacniacza operacyjnego, to za- 
gadnienie projektowania takich wzmacniaczy staje się pewnym problemem. Jego 
ważną częścią składową staje się wówczas odpowiednie kształtowanie również 
charakterystyk samego wzmacniacza operacyjnego, czemu służą zazwyczaj do- 
datkowe obwody korekcyjne (np. dwójnik Z%,, z rys. 5-54b), konieczne dla speł- 
nienia warunków stabilności. Parametry takich układów korekcyjnych dla określo- 
nych rodzajów wzmacniaczy odoperacyjnych podają często producenci wzmacnia- 
czy operacyjnych bezpośrednio w katalogach. Opracowywanie takich wzmac- 
niaczy przebiega często przy użyciu asymptotycznych charakterystyk częstotli- 
wościowych (charakterystyk Bodego — patrz p. 5.5) w sposób przedstawiony 
np. w [32], [28]. 

Również bardzo pomocne stają się metody maszynowego projektowania układów 
elektronicznych [18], [19], [20], [45]. 

Trzeba jednakże podkreślić, że w wyniku takiej, dość uciążliwej procedury pro- 
jektowej otrzymujemy pasmowe wzmacniacze odoperacyjne o bardzo wysokich 
walorach eksploatacyjnych (niezawodność, stałość parametrów roboczych, mała 
wrażliwość na zmiany warunków eksploatacji) przy względnie niskiej cenie, a tak- 
że atrakcyjnie małych gabarytach. 


5.7.4. ' Wzmacniacze z obciążeniami dynamicznymi 


Z obciążeniem dynamicznym mamy do czynienia wówczas, kiedy po- 
ziom impedancji „widziany” na wyjściu danego ES jest w istotny 
sposób zależny od parametrów innego ES. Istotną cechą takich ob- 
ciążeń jest duża różnica pomiędzy rezystancją dla prądu stałego 
(zwykle niewielką) oraz rezystancją dla przyrostów (zazwyczaj 
znacznie większą). 


Obciążenie tego typu stosujemy szczególnie w układach scalonych, gdzie po- 
wierzchnia podłoża zajmowana przez oporniki i kondensatory oraz koszty ich wy- 
konania są znacznie większe aniżeli tranzystorów. Wzmacniacze z obciążeniami dy- 
namicznymi cechuje również duża wartość wzmocnienia na stopień, pozwalająca 
realizować silne sprzężenie zwrotne, stabilizujące parametry układu. Dodatkowe 
możliwości stabilizacji zawarte są w możliwości wzajemnej kompensacji zmian 
punktów pracy połączonych ze sobą tranzystorów (ES). 


Wreszcie ważną zaletą omawianych układów jest często możliwość 
uzyskiwania większego zakresu impedancji zarówno wejściowych, 
jak i wyjściowych, rozszerzenie zakresu dynamiki wzmacniacza, 
wzrost pola wzmocnienia na stopień oraz niewielki poziom szumów 
własnych. 
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Klasa wzmacniaczy tego typu jest bardzo szeroka. Niektóre z nich omówimy 
w rozdziale 8, poświęconym układom specjalnym, natomiast obecnie omówimy 
jedynie najprostsze ich realizacje. Przykładem tego typu jest wtórnik z obciążeniem 
dynamicznym, pokazany na rys. 5-55a. Zauważmy, że dla tranzystora T2 zależność 
prądu ic od napięcia uc; ma charakter pokazany na rys. 5-55c. W ustalonym 


obciążenie 
dynamiczne 


Rys. 5-55, Wtórnik z obciążeniem dynamicznym 


punkcie pracy (P) mamy napięcie Uc;, (np. 2--4 V) i składową stałą prądu, /ę 
(np. 1--2 mA). Wówczas rezystancja pomiędzy .4—B dla prądu stałego wynosi 
Uc: 2-4 

=-———k0 =1-— 4kQ 
'2 1--2 
Równocześnie rezystancja między tymi punktami dla przyrostów jest określona 
przez nachylenie stycznej w punkcie P i, jak widać z rys. 5-55C€, jest znacznie więk- 


R, = 


b 


Z 


Rys. 5-56. Schemat zastępczy obciążenia 
dynamicznego 


sza od R, (tzn. R, > R,). Mając na uwadze wolne przyrosty możemy dla jej 
wyznaczenia posłużyć się schematem zastępczym z rys. 5-56, z którego wynika że: 


Ua = Bo Rz Rg(rwe + Tyr + Rp) 
TwyA-B =—— = te 1+ w 
JE RE+ Rg+ rp Hrye Rz+ Rptrye Hryb' 
Bo Rz 
pore) 5-93 
ZIE RĘ+ Rpg+rw' +Tv'e ( ) 


Widać więc, że wskutek ujemnego sprzężenia prądowego ta rezystancja dynamicz- 
na rośnie ze wzrostem Rg, natomiast jest odwrotnie proporcjonalna do wartości 


Rz. Dlatego jest zazwyczaj korzystnie zewrzeć bazę tranzystora 72 odpowiednio 
dużą pojemnością C, (patrz rys. 5-55b), co pozwala dla wartości Rg rzędu kilku— 
kilkunastu kó uzyskiwać wartości rezystancji dynamicznej na zaciskach 4-B 


TwyA-B = reed +Bo) 


a więc rzędu setek k02 i więcej". . 

Stosując w takim układzie tranzystory krzemowe i znaczne wartości Rg możemy 
uzyskać bardzo dobrą stałość punktu pracy przy małych wartościach Rp, co po- 
woduje możliwość pominięcia pojemności C, i dużą przydatność omawianego 
układu do realizacji scalonych (mała suma rezystancji, brak kondensatorów). 
Zauważmy, że w takim wtórniku — szczególnie kiedy rezystancje Rpg, oraz Ra są 
duże — uzyskujemy znaczną wartość wypadkowej rezystancji wyjściowej, co sta- 
nowi pewną wadę omawianych układów. 

Inny przykład wzmacniacza z dynamicznym obciążeniem kolektorowym poka- 
zano na rys. 5-57a. Fizycznie tranzystor 72 jest obciążany impedancją dynamicz- 


2 


Rys. 5-57. Wzmacniacz z dynamicznym obciążeniem kolektorowym (a) i jego układy 
uproszczone: dla składowych stałych (b), dla składowych zmiennych z pominięciem obwodów 
polaryzacji baz (c), jak c dla średnich częstotliwości (d) 


ną Z4s [patrz rys. 5-57a], która jest impedancją wejściową stopniaz tranzystorem 
TI pracującego w układzie WO (wtórnika), a więc bardzo dużą””. Poprawna praca 
wymaga jednak starannego ustalenia punktów pracy obydwu — połączonych 
szeregowo dla zasilania — tranzystorów. 
Jeżeli założymy, że Ucz, = UcE2 = Ucz 


UEB1 = U5B2 =" UzB 


Bo1 % Boa > 1 


1) Trzeba jednak pamiętać o pominiętej w naszych rozważaniach rezystancji reg. . 

2) Zauważmy, że sygnał wzmacniany z kolektora 72 poprzez kondensator C; jest podawany na 
bazę TI (układ WO), co powoduje że napięcie na emiterze 7 staje się niemal równe napięciu 
zmiennemu na kolektorze 72. Natomiast impedancja widziana poprzez kondensator C; jest 
imosdancją wejściową wtórnika z tranzystorem 72. 
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(tzn. Ipq X Iga), WÓWCZAS Z rys. 5-57b widać, że 


Ec—2Uce — Ig Rpa 


Rpg = I 
E 
R,, = Ec—E, — (Ucz — UrB) 
we Iz|Bo 
R = E— Ugp— Ig Rpa 
Ś: IzlBo 
i Rą R, 
E, = Ec: ——Ż—: = Eę: ——2— 
gdzie 1 [83 Rz+Rą £) E, Ec R, +R, 


co pozwala — przy założeniu Rs, (patrz rozdz. 3) — wyznaczyć elementy zasila- 
nia. Oczywiście, wartość napięcia Uyzg jest powiązana z założoną wartością prądu 
I charakterystykami tranzystora, natomiast napięcie Ucg (zazwyczaj co najmniej 
2 V) ustalamy w zależności od wymaganej dynamiki wzmacniacza. 

Szczegółową analizę właściwości wzmacniających takich układów można znaleźć 
np. w [41], str. 47—71 lub [44], str. 80—887. 

W szczególności można pokazać, że wzmocnienie napięciowe wyznaczone dla za- 
kresu odpowiadającego schematowi uproszczonemu z rys. 5-57d (Średnie i więk- 
sze częstotliwości) można zapisać w postaci 


kę m GT (5-94) 
, Yaatyin + | 
+| p, - 222771177 76 
"2 | V21 + Ga 
wie. 2.4 
2 id G " Rę 


Vij — wyrazy macierzy [y] tranzystora 72 w układzie WE, 

Vik — WyTazy macierzy [y] tranzystora TI w układzie WE. 
Gdyby tranzystor 72 był obciążony bezpośrednio dwójnikiem o admitancji Y,, 
wówczas wzmocnienie napięciowe wynosiłoby 


V21 
k,= ES (5-95) 
co oznacza, że w układzie z obciążeniem dynamicznym takie samo wzmocnienie 
napięciowe można uzyskać przy znacznie większych wartościach Y;,. Odpowiada 
to mniejszym rezystancjom Rz i przy ustalonej pojemności obciążenia Cz pozwala 
uzyskiwać szersze pasmo. Fizycznie wynika to z tego, że sygnał wzmocniony przez 
tranzystor T2 jest przenoszony na wyjście układu — emiter 77 — ze wzmacnia- 
niem bliskim jedności dopóty, dopóki obciążenie jest większe od bardzo małej 
rezystancji wyjściowej tego stopnia. Właśnie te małe rezystancje wyjściowe tran- 
zystora TI są przyczyną, że bocznikująca ją pojemność obciążenia Cz, powoduje 


1) W [41] podano także wyrażenie na admitancję: wejściową i wyjściową omawianych układów 
i przeprowadzono ich szczegółową analizę. 


ograniczenie pasma dopiero w zakresie odpowiednio wielkich częstotliwości — 
i to takie jak obwód RC o stałej czasowej 


TA Ć; * TyyT1 


Szczegółowa analiza [41] pokazuje, że zależność pola wzmocnienia od pojemności 
obciążenia ma w takim układzie zmieniony i mniej krytyczny przebieg aniżeli 
w układzie z obciążeniem biernym. 

Przykładowe przebiegi pokazuje rys. 5-58. 


kuo "fg 
(Kuo: OoF 


Rys. 5-58. Zależność poła wzmocnienia od 02 
pojemności obciążenia Cr 

I — wzmacniacz z obciążeniem biernym, 2 — wzmacniacz 

z obciążeniem dynamicznym 0 0. 20 0 40 350 69 pf 


Właściwości impulsowe omawianych wzmacniaczy bezpośrednio wynikają z przed- 
stawionych własności pasmowych i sprowadzają się do tego, że przy jednakowym 
wzmocnieniu wzmacniaczy z obciążeniem biernym i dynamicznym czas narasta- 
nia (odwrotnie proporcjonalny do częstotliwości /) tych drugich będzie znacznie 
mniejszy. Odpowiedzi impulsowe takich wzmacniaczy są przy tym w zasadzie 
monotoniczne [41]. 

Dążąc do przystosowania omawianego układu do techniki układów scalonych 
usuwamy zazwyczaj dwójniki Rz, Cz oraz R;, C, (patrz rys. 5-57). Można także 
kondensator C» zastąpić odpowiednio dobranym opornikiem, co jednak zmniej- 
sza wzmocnienie w przybliżeniu o rząd wielkości. Racjonalną modyfikację, opartą 
na omówionej wyżej różnicy między rezystancją tranzystora 73 dła prądu stałego 
i sygnałów zmiennych, przedstawiono na rys. 5-59 (patrz opis wtórnika z obciąże- 
niem dynamicznym). Wzmacniacz taki, przy dobrych własnościach pasmowych 
i dynamicznych, pozwala osiągać wzmocnienia napięciowe rzędu kilku tysięcy. 
Szczegółową analizę jego własności można znaleźć np. w [41]. 

Wzmacniacz ten ilustruje bardzo charakterystyczną dla układów scalonych ten- 
dencję do zastępowania kondensatorów, a w miarę możliwości również oporni- 
ków, tranzystorami. 

Klasycznym przedstawicielem tego kierunku układowego jest stopień wzmacnia- 
cza pokazany na rys. 5-60a, również należący do układów z obciążeniem dyna- 
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micznym, w którym usunięcie kondensatora Cz zostało okupione dodatkowym 
tranzystorem. W układzie z rys. 5-60a tranzystor TI pracuje jako wtórnik na ob- 
ciążenie dynamiczne (Rz względnie duże), odpowiadające rezystancji wejściowej 
tranzystora 72 pracującego w układzie WS (rzędu 1/g,;'), a więc ze wzmocnieniem 
napięciowym zbliżonym do 0,5. To niewielkie zmniejszenie wzmocnienia nie od- 
grywa zazwyczaj większej roli,jeżeli zważymy, że fo nowoczesnych tranzystorów 
osiąga bardzo znaczne wartości (do kilkuset). Natomiast powierzchnia podłoża 
potrzebna do realizacji układu, określająca w znacznym stopniu jego koszt, jest 
tutaj wielokrotnie mniejsza. Inne układy omawianego typu — patrz rozdział 8 
oraz [41], [44]. 


Rys. 5-59, Wzmacniacz z obciążeniem dynamicznym 
w wersji bezkondensatorowej 


*f 
ż a Rys. 5-60. Przykładowe wersje 


podstawowych stopni 
Wy wzmacniających 
We 2 —OW a— o minimalnej liczbie 
kondensatorów i oporników 
aa (technika układów scalonych), 
We b — bez ograniczeń elementowych 
(technika układów 
konwencjonalnych — dyskretnych) 
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ROZDZIAŁ 


Wzmacniacze selektywne 
małych sygnałów 


6.1. Parametry i rodzaje wzmacniaczy selektywnych 


W rozdziale 5 wzmacniaczami selektywnymi ogólnie nazwaliśmy takie (patrz 
rys. 5-1), których wzmocnienie w stosunkowo wąskim przedziale częstotliwości 
znacznie przekraczało wzmocnienia dla częstotliwości innych.Dzięki tej własności 
wzmacniacze takie pozwalają wydzielić sygnał z bogatego zbioru sygnałów wy- 
stępujących często na wejściu wzmacniacza (np. odbiornika radiofonicznego), 
którego widmo zawiera się w wąskim otoczeniu wartości średniej f. Ta zdolność 
selekcyjnego wyboru zależy od przebiegu charakterystyki amplitudowej wzmacnia- 
cza, a szczególnie stromości opadania zboczy, i dlatego ważnym parametrem staje 
się tutaj tzw. współczynnik prostokątności p, zdefiniowany jako 


LAf3az_ 


m 24 
S"3 DAR 


Rys. 6-1. Przykład charakterystyki 
amplitudowej wzmacniaczy selektywnych 


4 
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Znaczenie symboli wyjaśnia rys. 6-1. Wprowadzenie do definicji wartości 2Af za- 
miast Af podkreśla tutaj przydatność tego współczynnika do oceny charaktery- 
styk symetrycznych względem f,. Oczywiście najskuteczniej byłyby wydzielane 
sygnały o widmie zawartym w przedziale (fo — Af3gB, fo + Af3as), gdyby charak- 
terystyka miała kształt prostokąta, tzn. gdy p = 1. W przypadku najprostszych 
wzmacniaczy selektywnych (z pojedynczym obwodem rezonansowym) wartość 
tego współczynnika wynosi około 0,1, osiągając praktycznie, np. we wzmacnia- 
czach z filtrami elektromechanicznymi, wartości co najwyżej około 0,7 0,8. 


Równomiernie 
z Asta 


MaksYMalMie 
- płaska 


REZONONSOWI 
/ (aowonowa! 
/ 


ASYMENYCZNO 


Rys. 6-2. Niektóre rodzaje 
spotykanych charakterystyk 
amplitudowych wzmacniaczy 
ź h h selektywnych 


Inną ważną cechą transmisyjną wzmacniaczy jest przebieg charakterystyk we- 
wnątrz przedziału częstotliwości wzmacnianych. Kilka przykładów takich charak- 
terystyk — najczęściej spotykanych — przedstawiono na rys. 6-2. Oczywiście typ 
charakterystyk wynika z układu wzmacniacza i doboru jego parametrów, a więc 
tych cech, które określają wszelkie właściwości transmisyjne, np. rozkład biegu- 
nów transmitancji, charakterystyki fazowe wzmacniacza,odpowiedzi czasowe na 
określony rodzaj sygnału wejściowego itp. 

Realizacje wzmacniaczy selektywnych mogą być istotnie różne. Wybór optymal- 
nego rozwiązania zależy od zakresu częstotliwości, wymagań stawianych wzmac- 
niaczowi (np. co do stromości zboczy, poziomu szumów własnych itp.), kosztów, 
dostępnych elementów itd. 

Podstawowe realizacje przedstawia blokowo rys. 6-3", przy czym należy dodać, że 
ponadto spotykamy jeszcze pewne specjalne typy wzmacniaczy selektywnych, 
np. wzmacniacze parametryczne, masery, Z których niektóre omówimy w roz- 
dziale 8. Inną, czasami ważną własnością wzmacniaczy jest wzmocnienie ,„asymp- 
totyczne”, tzn. wzmocnienie dla częstotliwości znacznie różniących się od f9. Spo- 


1) Czasami wzmacniacze selektywne opierające się na zastosowaniu sprzężenia zwrotnego, np. 
przedstawione na rys. 6-3c, są nazywane amplifiltrami. 
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Ftr BIEKLTOMECHOMCZNĄ 
2 OGWOOGMI OQDOSOWYWUJĄCY MI 


PEC wa Ą 
obwóc sprzęgający LC 


C g AM 
EleKTOMECHAHCZNĄ 


Śelektywne 
obwody Sorzęgające| 
KC — AC 


| EMI | 
| 
Oz 
WZM. POSMMOWĄ = 
: Z J 
wzmacniaczy selektywnych Wożah mm 


Rys. 6-3. Podstawowe realizacje 
(POSMOWY 


tykamy najczęściej sytuacje pokazane na rys. 6-4, przy czym przebiegi przedsta- 
wione na rys. 6-4a są charakterystyczne dla wzmacniaczy z obwodami rezonanso- 
wymi, natomiast przedstawione na rys. 6-4b — dla wzmacniaczy selektywnych RC 
(patrz rys. 6-30 oraz p. 6-4) i niektórych wzmacniaczy z filtrami elektromechanicz- 


nymi, np. piezoelektrycznymi (patrz p. 6.3). 
a Ó 
k 
Rys. 6-4. Przykładowe 
charakterystyki - 
amplitudowe wzmacniaczy ń 7) — 
0 ń h 
Selektywny układ sprzęgający kolejne ES lub ES z obciążeniem stanowi w tym 


6.2. _ Transmisyjne wzmacniacze LC” 
przypadku odpowiedni obwód rezonansowy ŁC lub też zespół kilku takich obwo- 
dów, wzajemnie sprzężonych. W najprostszym przypadku obwód rezonansowy 


6.2.1. Obwody rezonansowe wzmacniaczy 


1) Terminem tym określimy tu wzmacniacze zbudowane wg zasady zilustrowanej na rys. 6-3a, 
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tworzy cewka o pewnych stratach, reprezentowanych rezystancją r, i kondensator, 
którego stratność może być zazwyczaj pomijana — połączone jak na rys. 6-5a. 


Jeżeli tzw. dobroć cewki O, = Pol = b 1, wówczas w wąskim otoczeniu często- 
: 1.+> ; s; 

tliwości f9 = ie obwód ten ma własności identyczne z obwodem pokazanym 

T V 

na rys. 6-5b, gdzie 

2rf, C 1 
G, = = 6-1 
ś Q. Qżr (6-1) 
d Ó 
/ 
ż kj 
2 

ś a M Rys. 6-5. Prosty obwód 


rezonansowy ŁC 


przy czym dobroć cewki Q, jest praktycznie równa dobroci obwodu Q,. Admi- 
tancja takiego obwodu, wynosząca ogólnie 


Y = G,(1-+iśó) (6-2) 
gdzie 
al) 


przyjmuje wartość 
Y, =G, dla f= fo 
gdzie G, — konduktancja dynamiczna obwodu. 


Kiedy Qr > 1, wówczas dla f, £ fo— Ż oraz f, £ fą+ $ 
L L 


IY| =g/2: Go 


a to oznacza, że pasmo określone dla spadków 3 dB wynosi? 


2AfzaBo = a (6-3) 


1) Jest to przybliżona wartość częstotliwości rezonansowej, która jest nieco różna ze względu na 
0 


rzo. 
2) Częstotliwości spadku 3 dB otrzymujemy przyrównując 6 do wartości + 1. Można pokazać, 
że wynoszą one 


hA=f-M, fe=f+tAMfh 


_ f 1 _ f 1 
A= 1-0) 467 z0(* za.) 


< Oczywiście człony 1/4Qz są pomijalnie małe dla ©, > 1. 


gdzie 


Pozwala to wzór (6-1) zapisać w wygodnej postaci (6-1'). 

G, = 2n(2Af3aBo) -€ (6-1') 
Jeżeli obwód dołączymy do źródła sygnału o konduktancji G,, a obciążymy 
go konduktancją G,, jak na rys. 6-5c, wówczas wypadkowa konduktancja G, 
wyniesie 

G. = Gy+G,+ Gr 
natomiast dobroć obwodu — dotychczas wynosząca praktycznie Q, — obniży się 
do wartości!) 

2nfoC _„. G, 

= G di G,+G,+G; | 
Zauważmy, że iloczyn konduktancji rezonansowej i dobroci obwodu jest w rozwa- 
żanym przypadku stały 


Q.G, = QG, = 2nf9C (6-5) 
Przebieg admitancji wypadkowej 


(6-4) 


[72 © 


Y, = G.(1 +JE) = Q (> sz e 


09 © 


wskazuje, że zmiana pasma wywołana dołączeniem konduktancji G, i G, tłumią- 
cych obwód zachodzi w sposób proporcjonalny do zmian G,, tzn. 


G,+G,+GL 


G. (6-6) 


2AfzaB = 2Afz4B0 ' 


Rys. 6-6. Przykład obwodu z transformacją obciążenia 
poprzez podział cewki 


Jeżeli obciążenie Y, dołączymy w sposób przedstawiony na rys. 6-6, wówczas 
moc tracona w konduktancji G, ulegnie zmniejszeniu proporcjonalnie do 


2 


2 
stosunku ( | < 1, a więc i tłumienie obwodu zmniejszy się do takiego, jakie 


1 
otrzymalibyśmy przy konduktancji G; < G,, dołączonej do zacisków AB i tak 
dobranej, aby moce wydzielane w konduktancjach G; i G, były jednakowe. Można 
pokazać, że w spotykanych praktycznie warunkach?” 


G, £ Gum? 
1) Gdyby stratność kondensatora nie była pomijalna, tzn. ©, byłoby skończone, wówczas 
1 1 


+ PMR MĘ 
Qo QŁ Q: 
2) Warunki te sprowadzają się do żądania, by o podziale napięć decydował podział indukcyj- 
ności (ogólniej — reaktancji), a przy tym ich dobroć była wystarczająco duża. Warunki te są 
zazwyczaj spełniane dostatecznie, chociaż obarcza to obliczenia pewnym błędem. 


20 Wzmacniacze i generatory 
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gdzie: 
L,+M 
L;+L,+2M 
M — indukcyjność wzajemna pomiędzy Ł, i L,. 
Podobnie przestrojenie obwodu związane z dołączeniem pojemności obciążającej 
C, jest takie jak przy dołączeniu do zacisków AB pojemności Cr, wynoszącej 
Ci, Z Czm?* 


gdzie m — jak wyżej. 


M = 


Widać stąd, że podzielenie indukcyjności — a można pokazać, że 
również pojemności — obwodu rezonansowego stwarza szerokie 
możliwości transformacji admitancji, tzn. możliwości wzajemnego 
dopasowywania obciążenia i obwodu. Taka transformacja może 
dotyczyć również konduktancji źródła G, i może zachodzić równo- 
cześnie z transformacją obciążenia. 
Jeżeli więc transformacja od strony źródła zachodzi z przekładnią m; , natomiast 
od strony obciążenia — z przekładnią mą, to z punktu widzenia obwodu rezo- 
nansowego (zacisków AB na rys. 6-6) sytuacja jest identyczna jak w prostym 
obwodzie (rys. 6-5), w którym 


C, = C+mi Cę+mżCy (6-7) 
G, = G,+miGy+m3Gr (6-8) 
a więc dobroć wypadkowa wynosi 
C+m3 C +m3 » fo 
m = 6-9 
2 = fo GtmiG,tmżG, — dfs .> 


Najczęściej spotykane rozwiązania a transformujących”” wraz z przekładnia- 
mi podano na rys. 6-7. Inne typy obwodów są omówione np. w [4]. 


Podkreślmy wreszcie, że transformacji impedancji towarzyszy tran- 
sformacja napięć i prądów, która musi być uwzględniana przy obli- 
czaniu np. wzmocnienia wzmacniacza. 


A 
; "e 
4 RA c Rys. 6-7. Przykłady „gałęzi 
; AŻ transformacyjnych” w obwodach 


rezonansowych 
GM M Zacisk W realizowany jako odczep 
KARISETZYCZNA =TREF SZ 


Dla przykładu rozważmy wzmacniacz pokazany na rys. 6-8a, przyjmując dla 
uproszczenia, że w macierzy admitancyjnej tranzystora wyraz y1- jest pomijalny. 
Wówczas schemat zastępczy wzmacniacza przyjmuje postać jak na rys. 6-8b, 


którą zgodnie z przedstawionymi poprzednio zasadami transformacji impedancji 
można przekształcić do postaci z rys. 6-8c. Patrząc od zacisków AB mamy tutaj 
obwód rezonansowy, w którym 


[8A = C,+m3 C+ +mż Cr 
G, = G,+m?822 +m28L 
se 2nfoCć 
—— G 


c 


Q 


00 


Rys. 6-8. Ilustracje do przykładu 


Admitancja ta na zaciskach A'B ma wartość 


YxB 
YVwB = "m 
a więc 
1 mŻy1 U, 
DE Biol Ma RZA 
1 J21 o Y Ya 
Ponieważ 
U, = My U 
U; = mU2 
możemy teraz otrzymać kolejno 
My 721 U. 
U Aż 1 o 
: Yas 
U; = =MiMa)21 | U, 


YAB 


20* 
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a więc 
U3 — Mi Maya — My M2) 
k == = >. = — n_ 1 02/21 - 
u U, G.(1 +jó) > kge k,lo=o, G. (6 10) 
Natomiast pasmo 3 dB wzmacniacza wyniesie 
f G. G,+mi $> +m3 g 
Afz m ŻLE = : >> a 
/34B Q PGA 2n[C,+m? C+ + m3 C,] Ć M) 
a zatem pole wzmocnienia 
mm 
2Afzaslk,„| = a maOz), (6-12) 


2nC, 


jest odwrotnie proporcjonalne do sumarycznej pojemności C.. 

Minimalna wartość tej pojemności jest w rzeczywistości ograniczona zarówno 
przez warunki stałości parametrów wzmacniacza przy określonych zmianach 
pojemności własnych ES, jak też — szczególnie — poprzez warunki stabilności 
wzmacniacza, związane z występującymi sprzężeniami zwrotnymi (y,> ź% 0!). 
Ograniczenia te omówimy nieco później. 

Natomiast obecnie zbadamy jeszcze wpływ parametrów obwodu rezonansowego 
na sprawność energetyczną obwodu. W tym celu zwróćmy uwagę na rys. 6-8d, 
przedstawiający konduktancje widziane przez źródło na zaciskach 4'B. Moc wy- 


2 
dzielona w obciążeniu, tzn. konduktancji gr (=) , wyniesie 
| 1 


5 - UŻ) Ę 
P,= 272  ŚL|—— | (6-13) 
z | | My i 


G, 
g22 + WE FrZE ". 


Zazwyczaj chcemy, by była ona możliwie bliska mocy dysponowanej źródła P, 


12 
P, = —: 
; 4922 
a więc dążymy do tego, by energetyczna sprawność obwodu 
mu NŻ 
P 492281 |-=- 
RE = = (6-14) 
P, G, LUD) 
ST mi +ŚL 8 


była maksymalnie duża, co wymaga stworzenia optymalnych warunków transfor- 
macji (m; , m»). 

Załóżmy, że przy zmianach m; i m, będziemy utrzymywać stałą wartość pojem- 
ności całkowitej obwodu, równą pojemności obwodu bez obciążeń, tzn. będziem 
odpowiednio zmieniać”? C,. Wówczas dobroć obwodu bez obciążeń Q, 


ONCE (6-15) 


Q a G, 


1) Tak by zmiany pojemności C, kompensowały zmiany mi C22 + mż Ct. 


natomiast dobroć obwodu ze wszystkimi dołączonymi obciążeniami 


2nf C 2nfąC 
= = = r 6-1 
ć G, G,+mig22 +mżgr ( > 
Przez podzielenie stronami (6-15) i (6-16) otrzymujemy 
2 2 
G = M1822 HM28L (6-17) 
Q i 
Q 
Wykorzystując powyższą zależność wzór (6-14) możemy zapisać w postaci 
zęsyź 
492281 (2) o 2 
1-2) e 


4 = 77804272 
4g, (72 
| A | | 


Załóżmy dalej, że zmiany przekładni m, i m nie będą powodowały zmiany szero- 
kości pasma 3 dB, to znaczy Q = const [odpowiada to warunkowi m1g>++- 
+mż gy = const — patrz (6-16)]. Wówczas z równania (6-18) łatwo otrzymamy 
warunek, by sprawność energetyczna obwodu 4 była maksymalna 


|onta |] zz o w postaci 


g1(mz|m,)* 

mig22 = M2$L (6-19) 

po spełnieniu którego 
Q 2 

7 = max = (- Q (6-20) 
oraz z (6-17) 

Gzspiż 2m1 g22 = 2m3 gr 

Ę Q, | Q i 
Q Q 


co przy dodatkowym założeniu stałej wartości dobroci obwodu nieobciążonego 
Q, = const pozwala z (6-15) wyznaczyć optymalną pojemność całkowitą obwodu 


Cu = Hp M = CtnĄC tnĄC, (6-21) 
- e © 
oraz optymalną indukcyjność obwodu 
WŁA 
Ly. 5 REWE BE 3 (6-21') 


2 a 2 
W$ Cept 2MĄ g2209 


Sens fizyczny otrzymanego tutaj wyrażenia na sprawność maksymal- 
ną (6-20) sprowadza się do tego, że gdyby dobroć Q była jedynie 
niewiele mniejsza od Q,, to oczywiście konduktancja G. byłaby 
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niewiele większa od G,, a więc konduktancja g,mmż byłaby znikoma 
wobec G,, co zaprzecza warunkom uzyskania dużej sprawności. 
Podkreślmy także korzystny wpływ stosowania cewek o znacznej 
dobroci; (Q, — duże). 


6.2.2. Ograniczenia związane ze stabilnością i stałością 
wzmocnienia 


Po tych wstępnych uwagach dotyczących obwodów rezonansowych rozważymy 
obecnie warunki stabilności wzmacniacza i związane z nimi ograniczenia maksy- 
malnego wzmocnienia na stopień. W tym celu rozpatrzymy układ przedstawiony 
na rys. 6-9, gdzie symbolami Y„i Y, oznaczono admitancje obwodów rezonanso- 
wych, sprowadzone do zacisków 1-1” oraz 2-2'. W układzie takim 


JA Y, U +Y12 U> 
Vox Uy ŁY U? 


I 


I 


JE 


Rys. 6-9. Ilustracja do przykładu 


gdzie” 
Ya "Vir +Y; = Gi(1+j5); G,= G1t+Re(y,,) > 0 
G,(1+jć);  G, = G,2+Re(V22) > 0 


Y ZV2tVr 
a więc 


Ai ,214 + Ay, 212 
A 


gdzie A = Y;,Y2—)12721. Zatem w układzie z odłączonymi sterowaniami zew- 
nętrznymi (2, , I, = 0) możliwe jest powstawanie pewnych nie zerowych sygnałów 
U,, U;, jeżeli spełniony jest warunek generacji A = 0. 

Temu warunkowi można nadać inną interpretację, jeżeli zauważymy, że skuteczne 
wzmocnienie mocy w układzie pokazanym na rys. 6-9 wynosi 


U, = 


4ReY,' ReY;zly»;|[2  4G4Gzly211? 
Kae JO Bo (6-22) 
> Yi Ya"Vr2 Vail? (AJ? 


a więc rośnie nieograniczenie, kiedy A + 0. 


1) Admitancje y; + oraz y»2 mają w ograniczonym przedziale częstotliwości zwykle postać g+jwC 
i nie zmieniają rezonansowego charakteru P+ i Y2. 


W ogólnym przypadku obwody wejściowy i wyjściowy mogą być wzajemnie 
rozstrojone, tak że 


s" Beby=po| PoE 
Ą cze l A Q1 (> m 
0 © 
$2 = to = O (2 - =>] 
Przy takich ogólnych założeniach warunek generacji 
A=V;V;—J2V21 = (6-23) 
= [G; Gz(1—8? +65) — Re(712721)]+)[28G, Ga — Im(y;2721)] = 
=4A+jB=0 


będzie spełniony, kiedy zarówno A($), jak i B (8) są równe zeru. 
Z warunku B($) = 0 otrzymujemy krytyczne odchylenie częstotliwości 


Im(712Y21) 

5 = TEG,G (6-24) 
przyjmujące dla spotykanych w praktyce wartości parametrów bardzo małą war- 
tość. Oznacza to, że w przypadku utraty stabilności układ generuje częstotliwość 
bardzo bliską średniej częstotliwości rezonansowej obu obwodów. 

Układ utraci stabilność, kiedy przy tym krytycznym odchyleniu £, będzie spełnio- 
ny warunek A(6%) = 0, a to — jak można łatwo pokazać z (6-23) — występuje 
wówczas, gdy 


IUCN 
2G; G2(1 +56) = Re(7;2V21) +|V12V21]" y' + M Uaabai), 
[19127211 


Aby więc rozważany układ był stabilny, potrzeba by 


26, GL +42) > Re(y12)21) +IV12721] y/ 1+ A (6-25) 
12/21 


Jeżeli konduktancje G;, i G, spełniają ten warunek dla $9 = 0, to na pewno będzie 
on spełniony także dla $, s 0. Dlatego warunek stabilności roboczej, 
tzn. stabilności wzmacniacza obciążonego konduktancjami G, i G,, formułujemy 
w postaci 

2G,G, > ReQy2Y21) +1V12721] | (6-26) 


Zdarza się, że układ pozostaje stabilny nawet wówczas, kiedy konduktancje ob- 
ciążające G, i G, dążą do zera. Oczywiście wymaga to, by 


2Re()1,)' Re(V>2) = 2811222 > Re(V12721) +|V12721] (6-27) 


Mówimy, że wzmacniacz (tranzystor) spełniający ten warunek jest bezwz- 

ględnie stabilny, ponieważ zachowuje stabilność przy obciążeniu dowol- 

nymi dwójnikami (jednakże spełniającymi warunek ReY(wv) > 0 dla wszelkich w). 
W szczególności wzmacniacz bezwzględnie stabilny można zawsze 
obciążać dwójnikami zapewniającymi dopasowanie energetyczne. 
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Spełnienie tego warunku jest zależne od punktu pracy, typu tranzystora, a także 
od częstotliwości. Ilustrację tych własności tranzystorów przedstawia rys. 6-10. 
Jeżeli obciążeniem wzmacniacza nie jest dwójnik Y; o stałych gz i Cy, a inny, 
np. identyczny stopień wzmacniający, wówczas jego admitancja wejściowa 


Jwe = V11 7 a. 7a Śwe(0) +jbwe(0) 
stanowiąca obciążenie stopnia badanego, zmienia się inaczej w funkcji częstotli- 
wości”, co wpływa na warunki stabilności. Szczegółową analizę tego zagadnienia 
można znaleźć np. w [2], str. 180—186, [1], str. 94—9%6, [3], str. 491—492. 
W przypadku (n—-1) stopni jednakowych następujących po stopniu badanym 
prowadzi ona do zmiany warunku stabilności roboczej z postaci (6-26) do postaci 


26(n) : G1G > Re(J12V21) +1V12V21] (6-28) 


Ż9n822 
WZZŁGCZZ. 
1 


100 


Sabiny bezwzięonie 


Rys. 6-10. Przykładowa zależność stabilności 
bezwzględnej od częstotliwości i punktu pracy 
(wartości Iz) 


gdzie wartości H(n), podane w tablicy 6-1, są mniejsze od jedności, co oznacza że 
warunki stabilności są zaostrzone i wartość G; G, musi być odpowiednio większa. 
Dla pokazania ograniczeń wzmocnienia wnoszonych przez warunki stabilności 
rozważmy stopień wzmacniacza tranzystorowego, pracującego w kaskadzie iden- 
tycznych stopni, jako np. drugi od końca — rys. 6-11. 


Tablica 6-1 Wartości ©(n) 


"T"TEESTETLT"T" 


B(n) | 1,000 | 0,500 | 0,382 | 0,333 | 0,293 | 0,250 


Założymy — dla uproszczenia — że obciążenie badanego stopnia admitancją wej- 
ściową stopnia ostatniego zmienia warunek stabilności, natomiast w wąskim oto- 
czeniu częstotliwości rezonansowej może być utożsamione z równoległym połą- 


1) Zazwyczaj gwe = f1(0) oraz Cw = f2(0). 


czeniem g,, oraz C;, (jednakowe tranzystory w kaskadzie)*. Wówczas dla 
częstotliwości rezonansowej fo 


—YV21 
U, = |U;m:' |m 
ę (w. G,+m?8g11 +222 
tzn. 
zugasż 
jęa 22 RZ (6-29) 


U G,+m?g11 +822 
Warunek stabilności roboczej (n = 2) ma tutaj postać 


+G, 
G1G, = (2% pg, (Grez, +822) > Re(712721) +|V12Va1| 


tzn. 


G,+m?g1, +g22 > M Y Re(12V21)+ [V12V21| (6-30) 


wobec czego wzmocnienie rezonansowe 


WA EMRE: APRA (6-31) 
V Re(Q712V21) + |V12V21! 


może przybierać jedynie wartości ograniczone 


Rys. 6-11. Ilustracje do 
przykładu 


Załóżmy, że transformacja impedancji zachodzi optymalnie ze względu na energe- 
tyczną sprawność obwodów [patrz (6-19)], tzn. 


AE V 
£11 


Vat * £21 


J12 X jb12 = JOC+, (układ WE) 


oraz że 


1 W rzeczywistości gwe oraz C„e osiągają maksimum dla częstotliwości zbliżonej do fo i zmie- 
niają się w otoczeniu tej częstotliwości w sposób asymetryczny — patrz np. [4], str. 109, 
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Wówczas ograniczenie (6-31) przybiera postać 


k < V £22521 6-317 

kj ©9811 C€12 ( ) 

co pozwała stwierdzić, że w tym przypadku wartość za jest miarą przydat- 
11-12 


ności tranzystora do selektywnego wzmacniania sygnałów. Jeżeli wartość pulsacji 
w, jest dostatecznie mała”, wówczas 

£22 F gec 811 * Śbre 

g21 %geb Ci £ Cro 


i ograniczenie (6-31') można zapisać w prostej postaci 


kal < YB sz 
kl < Ba ŻE (6-317) 


Fizycznie jest oczywiste, że ograniczenie musi być tym silniejsze, im sygnał zwrot- 
ny płynący przez pojemność Cr, jest większy, a zatem im wg Cr, większe. 
Gdyby w rozważanym przykładzie tranzystor (ES) pracował w innym układzie, 
ogólny charakter ograniczeń byłby podobny, z tym jednak zastrzeżeniem, że wa- 
runki stabilności roboczej byłyby uzależnione teraz od innego zespołu fizycznych 
parametrów tranzystora, a więc ustalałyby inny poziom dopuszczalnych wzmoc- 
nień. Przykładowo, dla układu pracy WB do warunku (6-31) należy wprowadzić 
odpowiednie wyrazy macierzy admitancyjnej [y,]. Uwzględniając zachodzące 
zazwyczaj nierówności?) 

—Vi2e ŚVite;  —Vi2e ŚY2ie:  Vaze ŚJ21e 

Jiie Ś Vaie 
możemy napisać” ; 

V1i1b F JitietY12e TY2ieTYV22e  Vaie 

V12b = — (Wrze ŁV2ze) 

Ya1b = —(WatetV2ze) % —Vate 


Y22b F J22e 
a stąd warunek stabilności daje teraz ograniczenie 


(klws m|y21bl x 
TREO a500% aan 
e M|Y21el 


V Refzre(V12e+YV22e)] + Wa1e(V12e +V22e)| 


1) Patrz [1], str. 69 oraz warunek — tamże —str. 59 [wzór (2-84)] w postaci » 6, = 
e s Feb» 


WTU Fb 
2) Nierówności te mają charakter umowny, oznaczający, że obie składowe „„mniejszej”” admi- 
tancji są znacznie mniejsze od odpowiednich składowych „,większej”. 
3) Indeksem ,„e” ' zaopatrzono wyrazy macierzy admitancyjnej tranzystora w układzie WE, nato- 
miast indeksem „,b”* — analogiczne wyrazy układów WB. 


= Wg 1—a0* 


*©a. 


i względną zmianę maksymalnych wzmocnień dopuszczalnych 


|Kurmlwe _ WE p Ona aneta 
MwB Re(7;zeV21e) + |V12eV2tel 


|Kurm |wB 


(6-33) 
Przyjmując 
Jate = 821 
J12e = jb1ą = JOC1> 


Ja1e F 822 ]JD22 
dostajemy 


|Kurmlwe aż MwE ZER £22 | + FEG | (6-33') 
|KurmlwB MwB | 822 


iS Re()1e) Ś11 
Myg = V RE Re(722:). xy $22 
Re(/113) 16) 821 
mielibyśmy 


|Kurmlwe % 821822 (ny 1: wó(Ci2+ C2)? |> 
|KurmlwB W9g11 Ci2 832 


421822 
> q/ —S82_ _ jp, 
|. WoSgi1 Ci2 = kKrulwe 


i gdyby 


co świadczy o tym, że wzmocnienie napięciowe od kolektora tranzystora (n-2) do 
bazy tranzystora n w układzie WB, tzn. |k.mlws, byłoby mniejsze od jedności, 
chociaż wzmocnienie mocy mogłoby być znaczne. Można pokazać jednak, że to 
wzmocnienie mocy w układzie WB jest jednak uzyskiwane mniejsze aniżeli w ukła- 
dzie WE [1]. Wzmocnienia obu wzmacniaczy liczone od kolektora stopnia (n-2) 
do kolektora badanego stopnia (n-1) odpowiadają wartościom m = 1, skąd wy- 
nika, że dla założeń jak wyżej 


A a |Kurm|(c-c)we > 1 (6-34) 


|Kurml (C-C)WB 


2822 
09 C12 
bardzo duża, A zbliża się do wartości ( + c 

1 
puszczalne wzmocnienie napięciowe (między kolektorami), jak i wzmocnienia 
mocy obu układów — WE i WB — zbliżają się do siebie w zakresie dużych war- 
tości wg, co obok słabszej zależności admitancji sprzęgającej y+4, od warunków 


przy czym dla wy m 0 otrzymujemy 4 * , natomiast gdy wy staje się 


. Oznacza to, że zarówno do- 
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pracy stanowi o stosunkowo częstym stosowaniu układu WB przy dużych war- 
tościach wg. 

Istotną konsekwencją ograniczenia wzmocnienia na stopień jest wybór pojem- 
ności obwodu rezonansowego. Jeżeli bowiem w zależności (6-29) przyjmiemy wa- 
runek maksymalnej sprawności obwodu 


m2 = Ś22 
£11 
wówczas 
S22lV21| 

kuwm| 5 —Z— 6-35 

| ul Z11(Gomin + 2822) ( ) 
tzn. 

2n Ćniia 
Gosia = £22 | Jalu —2] = Zrfo Cmia (6-36) 
Kurm Qt 


Może się zdarzyć, że otrzymana z tej zależności minimalna pojemność obwodu 
rezonansowego”” będzie porównywalna ze spodziewanymi zmianami pojemności 
AC = AC; +m2ŻACy; 


co przy wahaniach wartości AC będzie powodować zarówno zmiany wzmocnie- 
nia (dla f,), jak i szerokości pasma. Jeśli dopuścimy zmianę wzmocnienia (dla f) 
o 3 dB i zmianę szerokości pasma o 20%, przy liczbie stopni wzmacniających do 
kilku, wówczas można pokazać [2], że musi być spełniony warunek 
AC | fo 

ym  ŻAfzaBcałk 

gdzie wartość yy dla obwodów pojedynczych? i jednakowych w każdym stopniu 
(synchronicznych) powinna wynosić 


YMM = 0,5 >0,7 


Zauważmy, że wartość AC jest uzależniona (odwrotnie proporcjonalnie) od sta- 
łości punktu pracy ES. 


(6-37) 


Cis z 


6.2.3. Metody zapewniania stabilności 


Dia omówienia tych metod przypomnijmy warunek stabilności roboczej 


26(n)G; Gz > Re(712Y21) +|V12V21| (6-28) 
oraz wyrażenie określające skuteczne wzmocnienie mocy 
, , 2 
k,, = 4GąGL|Y21| (6-38) 


| Ya"Vi2V21|" 


1) Jest to oczywiście C, = C€,+ C++ m?C1, — w rozważanym przykładzie. 

2) Dla innych rozwiązań współczynnik ten przyjmuje inne — mniejsze — wartości. Przykładowo, 
dla obwodów sprzężonych yy == 0,4--0,5, dla obwodów pojedynczych ale wzajemnie rozstro- 
jonych (dla uzyskania żądanego kształtu — patrz p. 6.2.4) yy = 0,05--0,15. 


gdzie G,, Gr — są odpowiednio przeniesionymi konduktancjami: źródła sygnału 
oraz obciążenia. 


Przy ustalonej liczbie stopni m warunek (6-28) można spełnić bądź 
zmniejszając stronę prawą, bądź powiększając stronę lewą. 

W pierwszym przypadku, wobec proporcjonalności k,;, do y,, prze- 
prowadzamy taką modernizację układu wzmacniacza, przy której na- 
stępuje dostatecznie duże zmniejszenie wartości ya, . Warunek ten moż- 
na spełnić poprzez dodanie do wzmacniacza obwodów neutralizują- 
cych (lub unilateryzujących, jeżeli chcemy otrzymać y, == 0) lub za- 
stosowanie dodatkowych tranzystorów w stopniu wzmacniającym, two- 
rzących tzw. kaskody. 

W przypadku drugim tak projektujemy obwody rezonansowe na 
wejściu i wyjściu wzmacniacza, ażeby poprzez przetransformowanie 
konduktancji G, i G, otrzymać wartości konduktancji G;i G, wystar- 
czająco duże dla spełnieńia warunku stabilności (6-28). Z zasady 
wymaga to odejścia od warunków dopasowania energetycznego, co 
powoduje, że metodę tego rodzaju nazywamy „stabilizacją 
przez niedopasowanie”. 


6.2.3.1. Neutralizacja 


Zabieg neutralizacji realizujemy poprzez taką modyfikację układu”, przy której 
wartość y,ą ulega dostatecznemu zmniejszeniu, a zmiany y>; są: jedynie niewielkie. 
Z fizycznego punktu widzenia neutralizacja działa w ten sposób, że powoduje 
wytworzenie sygnałów kompensujących sygnały zwrotne, powstające dzięki istnie- 
niu elementów sprzęgających wyjście z wejściem [np. w tranzystorach (WE) po- 
jemność Cr,, wskutek której y;ą 4 0]. Warunki takie możemy spełnić stosując 
np. dla układów WE dowolne realizacje układów ideowych przedstawionych na 
rys. 6-12. 


g w d W2 


Rys. 6-12. Ideowe 
układy neutralizacji 
wzmacniaczy 
pracujących 

w konfiguracji WE 


Ażeby sygnały neutralizujące /y mogły rzeczywiście kompensować sprzężenie 
wewnętrzne poprzez Cr,, ich faza musi być przeciwna, a to oznacza, że w obu 
przypadkach transformatory (obwody sprzężone) powinny odwracać fazę na- 
pięcia. 

1) Zmniejszanie pojemności C:2 drogą zmiany punktu pracy (doboru napięcia Ucz) jest nie- 


celowe ze względu na zachodzące wówczas zmiany innych parametrów tranzystora — w tym 
konduktancji g-1. 
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Spotykane w praktyce wzmacniacze neutralizowane są oparte zazwyczaj na ukła- 
dzie z rys. 6-12b i mają postać pokazaną na rys. 6-13. Należy podkreślić, że dwój- 
nik Yy powinien ogólnie mieć admitancję zależną od częstotliwości, tak samo jak 
admitancja y; tranzystora, co w wąskim przedziale częstotliwości prowadzi do 
prostych układów Ry, Cz (lub nawet dwójnika zawierającego jedynie pojemność 
C,) — przedstawionych na tym rysunku. Wyliczenie wartości Ty (tzn. Cy) nie 
przedstawia większej trudności, jeżeli zauważymy, że w tych realizacjach mamy 
do czynienia z równoległym połączeniem dwu czwórników. Macierze admitan- 
cyjne [y,] i [72] takich czwórników sumują się, pozwalając łatwo wyznaczyć wa- 
runek unilateryzacji (najskuteczniejszej neutralizacji) w postaci: 


Ji20FV122 70 


Wzory szczegółowe dla konkretnych rozwiązań są łatwe do otrzymania i zesta- 
wione w odpowiednich tabelach, np. [1], str. 110, [4] str. 284. 


Rys. 6-13. Przykłady 
realizacji neutralizacji 


Układów tych nie omawiamy bardziej szczegółowo, ponieważ neutralizacja jest 
zabiegiem stosowanym w praktyce coraz rzadziej, głównie ze względu na dużą 
wrażliwość na zmiany parametrów tranzystorów, a szczególnie Cr, (w układach 
WE). Zauważmy bowiem, że wzmacniacz pierwotnie zunilateryzowany, w którym 
nastąpiła (np. wskutek zmiany AUcg) zmiana pojemności Cr, można opisać 
schematem zastępczym przedstawionym na rys. 6-14, w którym macierz admi- 
tancyjna 


|. 3 
g1 Ta 


pozwala napisać warunek utraty stabilności (Ay = 0) w postaci 
G1G.(1+j8)* = joga, ACre (6-39) 


Przyrównując część rzeczywistą strony lewej do zera otrzymujemy 


gdzie wy — pulsacja krytyczna, 


Alje 


Ik 


Rys. 6-14. Schemat zastępczy wzmacniacza 
TA/SEYŹ Y. zgaf+f i 
VENT V.=6»J+/$) tozunilateryzowanego 


co wprowadzone do warunku (6-39) daje graniczną, dopuszczalną wartość 
ACrcg, Wynoszącą 


ACp., = SIŚ2.. DF lz (6-40) 
OKB21 VQ Q> 
Przyjmując 0, =03=O>1 (tzn. o, % w,) oraz warunki obustronnego do- 
pasowania energetycznego obwodów 
G1 +811 + Gy = 2811 
G, +822 +G = 2832 
otrzymujemy graniczną wartość przyrostu ACr, 
8811822 
ACqcg £ ———— (6-40' 
X W0o$g21 ( ) 


Ten graniczny przyrost pojemności w typowych przypadkach jest często rzędu 
__ niewielkich ułamków pF. Jeżeli występujące we wzmacniaczu zunilateryzowanym 
przyrosty pojemności Cr,'” są wprawdzie mniejsze od wartości granicznej, ale 
takie, że 


ACre 
AC, Ś” 


wówczas obserwujemy silne deformacje charakterystyk częstotliwościowych 
wzmacniacza. 


1) Przyrosty ACz, mogą praktycznie osiągać wartości nawet rzędu (20--30%) Cre- 
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Reasumując — układy neutralizowane wprawdzie dopuszczają możliwość pracy 
w stanie dopasowania energetycznego, czego konsekwencją jest duża wartość 
pola wzmocnienia, ale są trudne w praktycznej realizacji i wymagają dokładnego 
i kłopotliwego doboru parametrów układu. 


6.2.3.2. Stabilizowanie poprzez niedopasowanie 


Jak pokazaliśmy uprzednio, wyznacznik macierzy admitancyjnej wzmacniacza 
w warunkach roboczych nie osiąga wartości zero (tzn. wartości odpowiadającej 
utracie stabilności), kiedy 


2G,G, > Re(J; 2721) +IV12Vai| 
co odpowiada warunkowi, by tzw. współczynnik stabilności roboczej Sterna. 
51. [6]. [1] 
2G, G, 
$ = - >l 
Re(712721) + 1712721 


(6-41) 


Gg +bpr Gy +6g2 
wan —— | — 


2 |Ue 


ekg By 
Rys. 6-15. Podstawowy układ wzmacniacza transmisyjnego (a) i jego zastępczy schemat 


macierzowy (b) 


Zauważmy jednak, że dla podstawowego układu wzmacniacza,pokazanego na 
rys. 6-15a, skuteczne wzmocnienie mocy k,; może być zapisane w postaci 


koo AGGWaż |_| 4GGpuż | 
ON. (2 CZRZESZYW IG; Gz(1 +jć,) * (1 +jó>l? 
; ; 2 

i IGL+jć,) : (1 wa > (6-42) 
146) - +j6) = 2721 
( J 1) ( J 2) G,G, | 

gdzie: 

Y; = Vi +Yj: = G,(1 +jć,) 

Y> = Yz+YV>a = G>(1+jE2) 
<w <20 

ć; st Q; (2. 20 


Pierwszy czynnik równania (6-42) odpowiada charakterystyce wzmacniacza przy 
Pia = 0, natomiast drugi opisuje deformację charakterystyki wywołaną przez 
sprzężenie wewnętrzne (bilateralność) tranzystora, tzn. V;> £ 0. 


Z zestawienia zależności (6-41) oraz (6-42) widać jednak, że nie ma prostej relacji 
między deformacją charakterystyki lub jej niestałością a współczynnikiem sta- 
bilności s. | 

Ażeby bliżej zbadać to zagadnienie załóżmy, że [7] (patrz rys. 6-15b) 


i = 8,t+by 
Y; = gLtjbr 
Jia F811tIbn 
J22 = 22 FD22 


co wobec 
Raz ae = yry Ay, 
pozwala napisać 
WZ Em = gwetjAbwe 
322 0 x(P, P2) (6-43) 
az Ra yfp, 2) | 
gdzie | 
y = arg(V12721) 
ZĘ + br 
RENE 
A £22 +£L 
- — 90sptigpasiny 
xl, P>) = RY 
ON im MiŚ 


1+tg*9> 

Wykresy funkcji”? x = f1(92), Y = fa(02) pokazane są na rys. 6-16 [7]. Mając 
to na uwadze można powiedzieć, że z fizycznego punktu widzenia deformacja 
charakterystyk częstotliwościowych wynika z tego, że wewnętrzne sprzężenie 
zwrotne (bilateralność) zmienia charakter impedancji wejściowej a również —- 
analogicznie — wyjściowej wzmacniacza. Należy przy tym podkreślić, że przy- 
rosty admitancji mają tutaj charakter asymetryczny względem f == fę, a szczegól- 
nie, że Ag„e 2 0. Z tego powodu niektórzy [7] proponują, by za miarę marginesu 
stabilności uważać wartość 


s Sa Ł8411 — Agwe max e = |Y12Y21] A siny (6-44) 
SgF811 (g11 +8) (822 +81) 2(1— cosy) 


Y 


1) Dla innych zakresów wartości argumentów korzystamy z zależności x(—v, —92) = x(y, 92), 


JT TE 
YYY, —92) = —Y(Y.92), :i>e] = -6.09)5 (045,0) = x(y, 2). 


21 Wzmacniacze i generatory 


6/307 


308/6 


Jednakże deformacja charakterystyk częstotliwościowych przy ustalonej wartości 
y zależy istotnie od wartości w. Z tego względu mając zadane |v;»V2+| Oraz 
w = arg(V12V21) W określonym otoczeniu fę, możemy dokonać wyboru war- 
tości”) Gy = gi1 +gą +Go1 OTAZ G, = g2++gi +G;2 jedynie znając odpowiednie 
charakterystyki częstotliwościowe wzmacniaczy o różnym stopniu „„bilateral- 


BE 
aPzano 
Ex 


GEBAM 


TEMU ZZA 


-05 (gy RYS. 6-16. Wykresy x(Q2) 
4 38 oraz y(Q2) 


ności”* (zależnym od G; i G,). Tego rodzaju wykresy są podawane przez wielu 
autorów, np. [7], [8], dla różnych wariantów obwodów i zestawów parametrów. 
W literaturze można spotkać zalecenie, by dobierając wartości g, i gz realizować 
np. s = 4--5 [7] bądź y = 0,8--0,9 [7]. 

Konsekwencje tego pokażemy na następującym przykładzie. We wzmacniaczu 
pokazanym na rys. 6-15b 


Ek: | 1 
Cz Ę tę 253 A Vat Ta 
1 - 1 
Jaa+tYa  G(l+jó) 
obwodu rezonansowego. Zmienności y;, =g(w) w wąskim otoczeniu wę mo- 
żemy pominąć. 
Natomiast [7] na podstawie podanych wyżej zależności 


Człon ma przebieg zgodny z charakterystyką prostego 


2(1—y)(1- cosy) | 
sinży 


Yiz = Ty tygy + dywe = (211 £89) |+iter. FP 


* x(P, 2) Łiy(y, sal] 
gdzie 
bir +by 
tgpy, = — 
78 g11 tg 


1) Tutaj G:, Ga — konduktancje dynamiczne obwodów przeniesione na zaciski tranzystora. 
Podobnie — g; i g, — przeniesione konduktancje źródła i obciążenia. 
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Przyjmując dla uproszczenia, że obwody wejściowy i wyjściowy Imają takie samo 
pasmo i częstotliwości rezonansowe, tzn. p, = Qą = o, dostajemy 


(6-45) 


gdzie 
a=1+Nxly, 0) 


b = tgo+Ny(y, 9) 


_ 20-7)/(l—cosy) 
- sinży 


N 


Przebiegi = F;(0) oraz argY;z = F2(9), a więc — wobec p = f(o) — 


411 t84 
 £Ę, 


w zależności od odstrojenia przedstawiono na rys. 6-17. 


g11 FZ 


12 
oraz argłY,„ dla różnych wartości 


y = arg(Y12%21) [7] 


Rys. 6-17. Przebiegi 


Widać, że deformacja charakterystyk wyraźnie zależy od wartości w, przy czym 
założona dla rys. 6-17 stała wartość y = 0,8 może być uważana za dopuszczalną 
jedynie dla w w granicach do 90-- 100”. Można jednak pokazać, że argument ilo- 
czynu (Y;2Y721) zależy od stosunku /,/f4, przy czym charakter tych zależności jest 
zbliżony do przebiegów pokazanych na rys. 6-18. Jeżeli zatem stosunek fy/f2 


P=arg(Ury2) 
2 


|| 


NAtt(ier=JGOMHZ) | 


Rys. 6-18. Przykłady zależności 
y = arg(712Y21) Od 
częstotliwości [7] 
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Rys. 6-19. Zależność charakterystyk częstotliwościowych jednostopniowego wzmacniacza 
rezonansowego od wartości y [7] 


jest duży, to może się okazać, że miara ,,marginesu stabilności” y = 0,8 jest 
zbyt mała i trzeba powiększyć jej wartość do 0,85--0,90. Warunek taki możemy 
zrealizować powiększając gz i g,, a więc zmniejszając wzmocnienie wzmacniacza. 
Właściwy wybór wartości % ułatwiają wykresy [7], zamieszczone na rys. 6-19. 
Gdybyśmy do określenia marginesów stabilności użyli współczynnika Sterna s, 
to wynik byłby podobny, tzn. deformacja byłaby zależna zarówno od wartości s, 
jak i w. Oczywiście byłaby ona tym mniejsza, im s większe. Można pokazać [8], 
[1], że ,,wskaźniki deformacji”, tzn. zmiana maksymalnego wzmocnienia oraz 
przesunięcie wierzchołka charakterystyki w skali częstotliwości są związane z war- 
tościami s oraz w w sposób pokazany na rys. 6-20. 

Jeżeli rozważany stopień wzmacniający jest obciążony admitancją wejściową 
innego stopnia wzmacniającego — również niezunilateryzowanego (1 7 0), 
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Rys. 6-20. Wskaźniki deformacji charakterystyk częstotliwościowych wzmacniacza 
jednostopniowego o pojedynczych obwodach rezonansowych 


wówczas określenie deformacji łącznej charakterystyki obu stopni staje się jeszcze 
trudniejsze. Wyniki takiej analizy można znaleźć np. w [1] oraz [7], przy czym 
na podkreślenie zasługuje fakt znacznego zaostrzenia wymagań co do stanu 
rozdopasowania energetycznego przy ustalonych wskaźnikach deformacji. Przy 
projektowaniu prostych jednostopniowych wzmacniaczy omawianego typu, 
kiedy f9/fa < 0,2--0,3, wartość y jest zazwyczaj rzędu 100-+ 120”. Jeżeli dla stanu 
dopasowania energetycznego (tzn. przypadku ky; max) współczynnik stabilności 
roboczej jest dostatecznie duży (s » 4--5), wówczas dopasowane energetycznie 
konduktancje g, i gz uznajemy za optymalne. Jeżeli współczynnik stabilności 
roboczej w stanie zbliżonym do dopasowania jest niedostateczny, wówczas 
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musimy zastosować większe konduktancje gr, i gyo. Można udowodnić ft], 
że danemu współczynnikowi stabilności s odpowiada największe skuteczne 
wzmocnienie mocy, jeżeli stany niedopasowania na wejściu i wyjściu są jednako- 
we i spełniają warunek 


811 __ _822 1 s | 2811822 


Gi opt Gopt nz Re(712V21) HIV12Va1l 


(6-46) 


Jeżeli przy Gygp: 1 Gzopr dodatkowo założymy wartość współczynnika s rzędu 
4--5 (co zazwyczaj wystarcza), wówczas z rys. 6-20 wynika, że 


k m PZZ ż5.) 
psmax © 7 s„(1—-0,55 Św (6-47) 
811822 
o = 0,5--1,0 
gdzie 
Roe 2811822 


Re(712Y21) €1V12V21] 

Podkreślmy — co chyba było wyraźnie pokazane wyżej — że projektowanie 
wzmacniaczy potencjalnie niestabilnych jest ogólnie uciążliwe. Optymalizacja 
takich stopni wzmacniających wymaga przyjmowania kompromisu pomiędzy de- 
formacją charakterystyk, wzmocnieniem maksymalnym a polem wzmocnienia, 
przy czym istotnymi jej parametrami są liczba i typ stopni pracujących w ka- 
skadzie. 

Ogólnie, im wskaźniki stabilności są lepsze (s — większe, y — bliższe jedności), 
tym wzmacniacz jest mniej wrażliwy na wahania parametrów tranzystorów, 
łatwiejszy przy uruchamianiu i strojeniu ale o coraz mniejszym polu wzmocnie- 
nia przypadającym na tranzystor. 


6.2.3.3. Układy kaskodowe 


Jak pokazaliśmy, zapewnienie stabilności wzmacniaczy rezonansowych o stop- 
niach zawierających pojedyncze tranzystory jest kłopotliwe. Równocześnie cena 
tranzystorów jest porównywalna, a często nawet niższa aniżeli innych rodzajów 
elementów. Z tych powodów w nowoczesnych wzmacniaczach rezonansowych 
coraz powszechniej są stosowane odpowiednie zespoły tranzystorów — tzw. ka- 
skody — zapewniające dużą wypadkową wartość y>, (duże k,,), a równocześnie 
znaczne, kilkudziesięciokrotne zmniejszenie admitancji y;a [10]-- [12]. Ogólny 
schemat takiego wzmacniacza kaskodowego jest pokazany na rys. 6-2la. 

Do tranzystora TI o macierzy [y,] dodajemy tranzystor T2 o takim sposobie 
połączeń i punkcie pracy, by zależna od macierzy [y] wypadkowa macierz kasko- 
dy [y„] spełniała warunki 


V214 — duże 


V12k — możliwie małe 


Najczęściej tranzystor T2 pracuje w układzie WB, prowadząc np. do kaskody 
WE—WB pokazanej na rys. 6-21b*. Pewną wadą tego rodzaju kaskody jest to, 
że zwłaszcza przy dużych wartościach wg otrzymujemy tutaj często Re(7+24) < 0, 
co między innymi uniemożliwia dopasowanie energetyczne na wyjściu. Z tego 
względu czasami są stosowane kaskody typu WE—WE, pokazane ogólnie na 
rys. 6-21c [1]. 


| 
Cbwod 
ah 
©, 
h 

b 0 ; 
Rys. 6-21. Ogólny schemat , , 
wzmacniacza kaskodowego (a) 
oraz schematy ideowe niektórych / 2 ; 2 
rodzajów kaskod (b i c) 


WE-WB WE -WE 


Tranzystory tworzące kaskodę muszą mieć zapewnione właściwe punkty pracy. 
Warunek ten w przypadku kaskod WE—WB można spełnić stosując zarówno 
tzw. zasilanie szeregowe, pokazane na rys. 6-22a, jak też tzw. zasilanie równo- 
ległe, przedstawione na rys. 6-22b. Zwróćmy uwagę, że w pierwszym przypadku 
zawsze Ic £ Ica, natomiast w drugim ogólnie może być 7, z* lez. Układy po- 
kazane na rys. 6-22a i b odznaczają się koniecznością stosowania znacznej liczby 
oporników i kondensatorów. i to o dużych rezystancjach oraz pojemnościach. 
Z tego wzgłędu przy realizacjach scalonych wzmacniaczy kaskodowych naj- 
częściej stosujemy stabilizację punktów pracy poprzez zastosowanie źródła prą- 
dowego, co prowadzi do układu WC—WB (o sprzężeniu emiterowym), pokaza- 
nego na rys. 6-22C. 

Rzeczywista — przykładowa — realizacja takiego scalonego układu kaskodowego 
jest pokazana na rys. 6-23a?). Łatwo zauważyć, że poprzez połączenie zacisków 
jak na rys. 6-23b otrzymujemy układ, odpowiadający przedstawionemu poprzed- 
nio na rys. 6-22c. Jeżeli jednak końcówki układu LM 171 połączymy w sposób 


U Przy założeniu, że tranzystory tworzące taką kaskodę mają jednakowe macierze admitancyjne 
otrzymujemy tutaj 


J1ze(Vi2e"V2ie) aż J12e 
ŻY22eŁY1tetYV12e"V2ie Vate/V1i2eV22e 


gdzie: y,;e — parametry macierzowe tranzystorów TI, T2 w połączeniu WE. 
2) Przykłady innych rozwiązań układowych scalonych układów kaskodowych — patrz np. [59] 
str. 91, [60] str. 318, [61] str. 83. 


J12k = 
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Rys. 6-22. Przykłady wzmacniaczy 
kaskodowych 

a — kaskoda WE-WB z zasilaniem szeregowym, 
b — kaskoda WE-WB z zasilaniem równoległym, 
c — kaskoda WC-WB ze sprzężeniem emiterowym 


pokazany na rys. 6-23c, wówczas otrzymamy także wzmacniacz kaskodowy 
(WE—WB) umożliwiający przy tym skuteczną regulację wzmocnienia”? poprzez 
zmianę stałego napięcia Uę. Regulacja ta zachodzi dlatego, że przy stałej war- 
tości prądu /, następuje pod wpływem napięcia Uą zmiana współczynnika po- 
działu prądu y, prowadząca do zmian punktu pracy tranzystora 7/, a tym sa- 
mym do zmian jego parametrów różniczkowych, np. f,. 

Łącząc ze sobą kilka stopni kaskodowych trzeba pamiętać, że występująca przy 
takiej realizacji większa liczba tranzystorów sprzyja powstawaniu we wzmacnia- 
czu różnego rodzaju relaksacji i drgań pasożytniczych. Dlatego istotną rolę 
we wzmacniaczach tego rodzaju odgrywają kondensatory blokujące, a zwłaszcza 
układy odsprzęgające (odpowiednie filtry dolnoprzepustowe), włączane w obwo- 
dy prądów stałych. 


1) Daje to możliwość automatycznej regulacji wzmocnienia (ARW — patrz p. 6.2.5 z zakresem 
regulacji do ok. 50 dB/stopień [59]). Regulacja jest możliwa także w układzie jak na rys. 6-226, 
jeżeli napięciem Up będziemy oddziaływać na wydajność źródła prądu /,. 
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Rys. 6-23, Przykładowy schemat 
monolitycznego układu 
kaskodowego LM171 firmy 
National Semiconductor (a) oraz 
wzmacniacze kaskodowe z takim 
układem: ze sprzężeniem 
emiterowym (b), z regulacją 
wzmocnienia (c) [59] 
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Rys. 6-24. Kaskodowy wzmacniacz dwustopniowy z filtrami odsprzęgającymi (Cp, Cy, Ly) 
w obwodach zasilania i regulacji. Układy scalone MC1550 firmy Motorola [60] 
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Przykłady tego rodzaju filtrów pokazano pogrubionymi liniami na rys. 6-24. 

Z punktu widzenia zabezpieczenia przed drganiami pasożytniczymi jest korzystne, 
aby indukcyjności stosowane w kolejnych obwodach miały różne wartości (przy 
zadanych iloczynach ŁC). 


6.2.4. Charakterystyki częstotliwościowe i metody ich 
kształtowania 


Charakterystyki częstotliwościowe omawianych wzmacniaczy załeżą od para- 
metrów użytych obwodów rezonansowych, liczby stopni wzmacniających, ich 
współczynników stabilności, a także parametrów ES, warunkujących np. wartość 
kąta w. 

W najprostszych przypadkach sterowania ES ze źródła o bardzo małej impedancji 
wewnętrznej, pokazanych przykładowo na rys. 6-25 nie występują deformacje 
związane z bilateralnością”” i transmitancje są bezpośrednio określone poprzez 
właściwości obwodów. 

W przypadku wzmacniacza z pojedynczym obwodem rezonansowym (rys. 6-25a) 
wzmocnienie napięciowe można opisać zależnością 


Kioto PADZEH 24 ALE ia (6-48) 
rio |(2--0)| GQ +jó) 
0 © 
której ilustracja jest zbieżna z charakterystykami prostego obwodu rezonanso- 
wego, przy czym G, Q — wypadkowa konduktancyjna dynamiczna i wypadko- 
wa dobroć obwodu obciążonego konduktancjami g>> i Gz. Przebiegi jakościowo 
mają charakter pokazany na rys. 6-25a, i a;, a wykonane w dokładniejszych 
skalach można znaleźć np. w [4], [13]. 
Wzmacniacz o obwodach sprzężonych pokazany na rys. 6-25b ma charakterysty- 
ki częstotliwościowe analogiczne do charakterystyk układu zastępczego Zz rys. 
6-26. 
Jeżeli oznaczymy 


C, = ©. +mi Ca 
C, = Ga +mż Cr 

G, = Gu +mig22 
G, = Ga» +m3żgr 

_ M 

| VI4Lą 


1) Przy idealnych źródłach napięciowych nie występują wówczas ograniczenia wzmocnienia zwią- 
zane z warunkami stabilności (G; = 0). 
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Rys. 6-25. Charakterystyki 
najprostszych wzmacniaczy 
transmisyjnych ŁC [13] 
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G,1, G,2 — konduktancje dynamiczne (rezonansowe) obwodów: pierwotnego 
i wtórnego przy współczynniku sprzężenia M = Qi braku obciążeń, wówczas [1] 
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Rys. 6-26. Schemat zastępczy wzmacniacza 
z obwodami sprzężonymi 


Przy ustalonych parametrach wzmacniacza zmiany współczynnika M powodują 
przyrost wzmocnienia rezonansowego dopóki 4 < 1. Przy Ay, = 1, tzn. 4, = 


1 ssd 
= —————, WZmocnienie rezonansowe osiąga maksimum. Przy nieco silniej- 


VQ:Q2 


szym sprzężeniu, kiedy 


ZACZ z SERW 
2 V-(ż-+2). o "WSE 2 (0 Q3 


uzyskujemy maksymalnie płaski wierzchołek przy nieco zmniejszonym wzmocnie- 
niu. Wynosi ono bowiem 


PPOSZGEBEIIA (6-50) 


2 — 2Q102(01+03) 
(01 -+02)* 


natomiast szerokość pasma 3 dB dla %op: 


Awa 6 (6-51) 
PZ" Q102 

Hoczyn (Kuro * 2Af3aBo) przy optymalnym sprzężeniu zależy od stosunku Q;/0,. 
Tak zdefiniowane pole wzmocnienia jest najmniejsze wtedy, kiedy Q; = Q;. 
Jednak wówczas wzmacniacz odznacza się najmniejszą wrażliwością na zmiany 
parametrów. Natomiast gdy stosunek dobroci wzrasta nieograniczenie, pole 
wzmocnienia wprawdzie wzrasta” o ok. 40%,, ale znacznie silniej wzrasta wrażli- 
wość obwodu na wahania parametrów. Z tego powodu zazwyczaj 0, * Q0,=0 
i wówczas przy sprzężeniu równocześnie optymalnym i krytycznym (e = 1/Q) 


= M4 Ma|Y21| (6-50) 
"| 2YG:G, 
dfi = V2--5 (6-51) 
„ku | - DZE 2 (6-52) 
kur V4+6* 


Charakterystyki amplitudowe i fazowe wynikają bezpośrednio z własności ob- 
wodów sprzężonych i mają charakter przedstawiony na rys. 6-25b, oraz ba, 
a ich szczegółowy przebieg można znaleźć np. w [13], [4]. 

Wzmacniacz z obwodami sprzężonymi jest rozwiązaniem trudniejszym do reali- 
zacji, o większej liczbie elementów wymagających starannego doboru i regulacji. 
Ażeby zatem odpowiedzieć na pytanie, dlaczego znajduje stosunkowo często 
zastosowanie, zauważmy, że charakterystyki częstotliwościowe porównywanych 
wzmacniaczy o obwodach pojedynczych i sprzężonych są istotnie różne [patrz 
(6-48) oraz (6-49)]. W szczególności charakterystyka wzmacniacza o obwodach 
sprzężonych może być znacznie bardziej „prostokątna ” — o szybciej opadających 
zboczach. Współczynnik prostokątności (patrz p. 6.1) jest w tym przypadku 
zależny od współczynnika sprzężenia obwodów? i o ile dla obwodu pojedynczego 
wynosi 


to dla wzmacniacza o obwodach sprzężonych optymalnie jest ponad 3-krotnie 
większy, wynosi da 


= 0,316 


P op = 5 


1) Jeżeli 2 = a, to 

Qi 
m; Ma] aa] 2(1+a?) 
©gy CC» d+aż 


Kuro ; 2Af3aB = 


2) Wzrasta przy wzroście ż. 
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co obok separacji obwodów: pierwotnego i wtórnego dla składowych stałych 
napięć powoduje częste stosowanie tego rozwiązania. | 

Jeżeli tranzystor (ogólniej — ES) nie jest sterowany bezpośrednio ze źródła sygna- 
łu o znikomo małej impedancji, a przeciwnie — ze źródła o znacznej impedancji, 
wtedy własności selektywne mogą być dodatkowo kształtowane obwodami re- 
zonansowymi umieszczonymi na wejściu, a istotną rolę zaczynają odgrywać 
warunki stabilności wzmacniacza. Jakościowo charakter tych ograniczeń — 
omówionych w p. 6.2.2 oraz p. 6.2.3 — można przedstawić w formie pokazanej 
na rys. 6-27. Maksymalna wartość wzmocnienia, jaką możemy uzyskać przy 
ustalonym „marginesie stabilności "”, maleje ze wzrostem częstotliwości rezo- 


GO o GÓ abo. 
ZY / 
ŚR4 Z AC GESTNA 


Obszar niestabiności 


s 8 Rys. 6-27. Jakościowa zależność charakterystyk 


57>5, _ wzmacniacza przy stałym ES i zmiennych 
f. wartościach f, oraz marginesu stabilności s 


UZ 12 


nansowej fę, a ponadto deformacja i wrażliwość charakterystyk na zmiany pa- 
rametrów rosną przy zmniejszaniu marginesu stabilności. Mając to na uwadze 
w dalszych rozważaniach założymy, że ten margines jest na tyle duży, że cha- 
rakterystyka częstotliwościowa jest określona przez obwody rezonansowe, a bila- 
teralność EŚ (np. tranzystora) gra rolę pomijalnie małą. 

W przypadku kształtowania charakterystyki przez jeden obwód rezonansowy 
zmiany wzmocnienia zachodzą zgodnie z zależnością 


I MĘE śl (6-53) 
1+)$ „fo o, 
1+)8|077% 


gdzie k, — wzmocnienie rezonansowe (tzn. k, = k|„-.,). Transmitancji widmo- 
wej (6-53) odpowiada transmitancja operatorowa 


k(s) = Ę EM (6-54) 
S2+ © * S+©op 


*) Patrz np. (6-31), (6-31), (6-31"). 


o biegunach 


W, ,. 1 
S1,2 F ---tjo,/ 1-55 


a więc zajmujących w płaszczyźnie zmiennej s położenia pokazane na rys. 6-28. 
Jeżeli wzmacniacz ma obwód rezonansowy na wejściu (patrz rys. 6-11b), wówczas 
transmitancja widmowa ulega modyfikacji do postaci 


kok, 
k = : : . (6-55 
GEJEJC-FIEJ | Em 
gdzie: ką — transmitancja rezonansowa obwodu wejściowego (od źródła do 


zacisków wejściowych ES). 
k, — transmitancja (wzmocnienie) rezonansowa zespołu: ES — ob- 
wód wyjściowy. 


Wp 
: a] 2 7 AO IaB 


Rys. 6-28. Bieguny transmitancji wzmacniacza 
o jednym obwodzie rezonansowym 


Dołączając kaskadowo dalsze stopnie wzmacniające (patrz rys. 6-11) otrzymamy 
ogólnie" 
kok krą Rs Krn 


ko = TLEJEJ - L+J8)) -.. GEIEJ 02 


gdzie 


Ś 


o, Sa] 


rk W 


1) Oczywiście zakładamy tu nadal pomijalny wpływ bilateralności ES, co odpowiada dostatecznie 
dużym marginesom stabilności. 
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Jeśli wszystkie obwody rezonansowe będą jednakowe, wówczas 
k 
Eta A= 
(1+-j4)" 


gdzie N— liczba obwodów rezonansowych kształtujących charakterystykę. 
Skąd, dla niewielkich odstrojeń, kiedy 


2Af 2Af 
$ = = 
SRS 
otrzymujemy przebieg charakterystyki amplitudowej wzmacniacza 
kę N SEZ MARE i 6-57 
A 5 ; Af 5 2 (6-57) 
. +|2 2 
V +25) 
E MIL 1 ai 
Przyrównując wartość Ę do 5 otrzymamy odstrojenia spadku 3 dR, wyno- 
er |4 
szące 
2Afą4B = i VV2-1 == 2Af3aB(1) yV2-1 (6-58) 


Widać zatem — co jest fizycznie oczywiste — że im więcej stopni rezonansowych 
tworzy kaskadę, tym gwałtowniej opada charakterystyka wypadkowa (tzn. 
mniejsze odstrojenie wystarcza do uzyskania danego spadku wzmocnienia). 
Gdybyśmy porównali pole wzmocnienia wzmacniacza jednoobwodowego o pasmie 
2Af,, wynoszące 

Ju 5 Kkray' ZAJ (6-59) 


z polem wzmocnienia przypadającym na jeden ES (np. tranzystor), zdefiniowa- 
nym jako 


Jan = VKre * 2AJ; (6-60) 


przy założeniu, że łączenie kaskadowe wymaga tylko zmiany dobroci obwodów 
w kaskadzie dla uzyskania żądanej, zawsze takiej samej szerokości pasma”, 
wówczas 

Ja ) rPZY 

ADD 3 =] 6-61 

J yvż (6-61) 

gdzie n — liczba stopni wzmacniających, z których każdy zawiera jeden obwód 
rezonansowy (tzn. wzmacniacz bez obwodu rezonansowego na wejściu). 
Łączenie kaskadowe takich jednakowych stopni wpływa na zmianę współczynnika 
prostokątności całego wzmacniacza, przy czym wzrost prostokątności jest w tym 
przypadku dość wolny, co pokazuje tablica 6-2. 


1) To znaczy przy założeniu, że margines stabilności jest niezależny od liczby stopni (i dostatecz- 
nie duży!). 


Jeśli obwody rezonansowe są różne, to możemy otrzymać bardzo szeroką klasę 
wypadkowych charakterystyk całego wzmacniacza. 

Ze zrozumiałych względów praktycznych tylko charakterystyki dostatecznie re- 
gularne i symetryczne względnie f, są tymi, które staramy się otrzymać w pro- 


Wartości współczynnika prostokątności p dla różnej liczby 
Tablica 6-2 jednakowych stopni wzmacniających 


SNEM MOBINEMK 
| 


0,295 


cesie konstruowania i strojenia wzmacniaczy. Zagadnienie to jest szczegółowo 
omawiane w literaturze, np. [13], [4], [14], [15], [16]. W szczególności okazuje się, 
że ukształtowanie odpowiedniego typu charakterystyki amplitudowej bądź fa- 
zowej wymaga dokładnego dobrania zarówno częstotliwości rezonansowych, jak 
też dobroci poszczególnych obwodów —co odpowiada odpowiedniemu roz- 


' AK [24 
RÓWNOMIELTĘ 
" aksa 


| Maksymalnie | 
płaska (Aki =0; 


Rys. 6-29. Niektóre typy charakterystyk 
amplitudowych wzmacniaczy 


6 


Parametry obwodów wzmacniacza 
o stopniach jednakowych 


Tablica 6-3 synchronicznych fo = f4, = fą = 1. = f>, 
T ) 
4 HA Q i 
EE w OC OE RER | 
| 2 1 0,640, | 
i 3 | 0519, | 
| 4 1 0449, | 


mieszczeniu biegunów transmitancji wzmacniacza (patrz rys. 6-28), najczęściej 
na określonych regularnych liniach (np. półokręgach lub półelipsach) [13]. 
Ograniczając się do najczęściej stosowanych charakterystyk amplitudowych: 
równomiernie falistej i płaskiej — pokazanych jakościowo na rys. 6-29 — w tabli- 
cy 6-3: zestawiono wymagane dobroci obwodów w przypadku wzmacniacza 
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o jednakowych pojedynczych obwodach=rezonansowych i odpowiednio w tabli- 
cy 6-4 — dobroci i częstotliwości rezonansowe dia n różnych obwodów, potrzebne 
każdorazowo do uzyskania wypadkowej charakterystyki amplitudowej. o szero- 
kości pasma 3 dB, wynoszącej 2A/,. 


Parametry obwodów wzmacniacza o stopniach 
Tablica 6-4 z obwodami pojedynczymi asynchronicznymi 


pa ea == z 


Dobroci obwodów 


| | 
h | Częstotliwości rezonansowe 


O OPRAC || Ak=ldB. |  Aki=0 dB 
| 2 | fo+0,35 (A, 2,30, 1,420, 
| f0—0,35 AJ) j 2,3Qo 1,410, 
| f4+0,43 (ZAJ) | 4,530, 20, 
SZER f | | 2,230, Q. 
| f0—0,43 (2A,) | 4,530, 20, 
| 64+0,46 (AJ) 7,630, 2.620, 
$. 5 f0+0,16 (2Af,) 3,1700 1,08Q, 
= fo—0,16 QAJJ | 3,170. | 1,08Q, 
| | f0—0,46 2AJ) | 1,630, | 2,620, 


W obydwu tablicach przez Q, oznaczono dobroć obwodu rezonansowego o pasmie 
2Af, tzn. 
—_ Jo 
Q Eo) ZAJ, 


Z zestawienia własności obwodów wynika, że uzyskanie danego pasma 
w przypadku kilku stopni o obwodach synchronicznych wymaga sto- 
sowania tym mniejszej dobroci, im większa jest ich liczba. Natomiast 
gdy daną szerokość pasma chcemy uzyskać w kaskadzie stopni wzmac- 
niających o obwodach asynchronicznych (tzn. strojonych na różne 
częstotliwości rezonansowe), wówczas wymagana dobroć obwodów jest 
tym większa, im tych stopni w kaskadzie jest więcej. Dodatkowo dobroć 
wymagana wzrasta przy powiększaniu dopuszczalnych zafalowań cha- 
rakterystyki. 


Jeżeli ważną funkcją obwodów jest przenoszenie energii — co ma zwykle miejsce 
w przypadku wzmacniaczy z tranzystorami bipolarnymi o względnie niewielkich 
impedancjach wejściowych — wówczas ważnym parametrem staje się sprawność 
energetyczna obwodów, wynosząca w warunkach optymalnych [patrz (6-19) oraz 
(6-20)] 


gdzie: Q — wypadkowa dobroć danego obwodu, wymagana ze względu na 
pasmo wzmacniacza”. 
Q, — dobroć elementów (praktycznie cewek) użytych do zrealizowa- 
nia obwodów rezonansowych. 


Z zależności tej wynika, że o ile sprawność energetyczna obwodów 
wzmacniacza synchronicznego rośnie przy wzroście liczby stopni 
(bo Q — maleje, zgodnie z tablicą 6-3), to sprawność obwodów wzmac- 
niacza asynchronicznego jest zawsze mniejsza, i to tym mniejsza, im 
większa jest liczba stopni w kaskadzie oraz dopuszczalne zafalowanie 
(bo odpowiednie wartości Q, są wielokrotnie większe — patrz tablica 
6-4). Jest to poważny powód (zmniejszenie k,.), dla którego wzmacnia- 
cze asynchroniczne z tranzystorami bipolarnymi praktycznie nie są 
stosowane. 


W przypadku użycia lamp lub tranzystorów unipolarnych (w układach WE) 
moc sterowania ES jest znikoma i argument ten nie odgrywa roli”. Pozostaje na- 
tomiast poważna wada wzmacniacza, jaką jest znaczna komplikacja strojenia 
i regulacji wzmacniacza, powiązana ze znacznie większą jego wrażliwością na 
zmiany parametrów elementów. Jeżeli więc czasami stosujemy wzmacniacze 
wielorezonansowe (asynchroniczne), to głównie dlatego, że otrzymujemy wzmac- 
niacz o znacznie bardziej prostokątnej charakterystyce (co pokazuje tablica 6-5), 


Współczynnik prostokątności charakterystyki wzmacniacza 
Tablica 6-5 w zależności od liczby obwodów 


Liczba obwodów — N | 2 | 3 7 4 | 5 | 
Obwody synchroniczne | 0,215 | 0,276 0,295 0,314 
Obwody asynchroniczne 
charakterystyka płaska (Ak,= 0) 0,31 0,46 0,58 0,63 
Obwody asynchroniczne 
charakterystyka falista (Ak,= 1 dB) 0,384 | 0,594 | 0,727 0,80 


a także w przypadku lamp i tranzystorów unipolarnych dlatego, że rozwiązanie 
takie pozwala uzyskać większe pole wzmocnienia (tzn. większe wzmocnienie przy 
danej szerokości pasma). Szczegółowe rozważanie tej kwestii — patrz np. [4], 
3]. 


+) W stanie dopasowania energetycznego wartość Q zwiększamy powiększając pojemność całko- 
witą obwodu C,. 

2) Uwaga ta dotyczy wzmacniaczy o niezbyt dużej wartości f,, bowiem w przeciwnym przypadku 
Zac wejściowa układów WE może być znaczna, a ponadto walory układów WE — 
wątpliwe. 
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Jeżeli wymagania co do „prostokątności” charakterystyki wzmacniacza z tranzy- 


"storami bipolarnymi są duże, wówczas stosujemy zazwyczaj wzmacniacze o tzw. 


skupionej selektywności”, których podstawową cechą jest sprzęgnięcie kolejnych 
stopni wzmacniających poprzez rozbudowany filtr o znacznej stromości charak- 
terystyk częstotliwościowych. 

Najprostsze przykłady takich wzmacniaczy przedstawia rys. 6-30. Jeżeli wszystkie 
obwody rezonansowe takiego filtru są dostrojone do jednakowej częstotliwości f9 
i mają dobroć Q, a ponadto współczynniki sprzężeń magnetycznych i pojemnościo- 


Rys. 6-30. Przykłady 
wzmacniaczy z tzw. 
skupioną 
selektywnością 


2 02 03 G4 05 06 07 
Rys. 6-31, Wykresy do projektowania wzmacniaczy o skupionej selektywności 


1) Rozwiązanie takie można oczywiście zastosować również w przypadku wzmacniaczy z tran- 
zystorami unipolarnymi czy lampami. 


wych wzdłuż filtru są jednakowe i optymalne (patrz np. [4]), wówczas charakte- 
rystyki jednego ogniwa filtru mają postać pokazaną na rys. 6-31a, gdzie 


Boo. 1 
Q  2Afsa 
2Af,3aB — pasmo (3 dB) całego zespołu obwodów (całego filtru). 
Wzmocnienie napięciowe rozważanego stopnia wzmacniającego dla częstotliwości 
środkowej fo można wyznaczyć z zależności [2], [17] 


U, | 
ko U R 
gdzie: M4 , M — współczynniki transformacji (patrz p. 6.2.1) odpowiednio na 
wejściu i wyjściu filtrów, 
R — rezystancja charakterystyczna filtru (zazwyczaj 10--50 kQ), 
związana z wartościami pojemności i indukcyjności filtru 
(patrz np. [2], [17)). 
M, — współczynnik zależny od liczby ogniw n filtru w sposób 
przedstawiony na rys. 6-31b. 
Zazwyczaj dążymy do pracy filtru w warunkach dopasowania, tzn. realizujemy 
współczynniki transformacji 


Mm, = Ve : M = V RED. (6-63) 


GT ITTTU O) 

Tr | 

- l AE B=s.2| 
A wj | 


R M Mo|Yay| RM, (6-62) 


RA | 


d 
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Rys. 6-32. Przykłady wzmacniaczy 
z filtrami zrównoważonymi 


Ważną zaletą omawianego wzmacniacza jest niewielki wpływ na szerokość pasma 
stratności cewek oraz kondensatorów i równocześnie korzystny wpływ małej 
stratności tych elementów na przebieg charakterystyk częstotliwościowych poza 
granicami pasma 3 dB. Pasmo rozważanego wzmacniacza zależy bowiem przede 
wszystkim od wartości pojemności i indukcyjności oraz liczby ogniw filtru. Szcze- 
gółowe rozważania na ten temat można znaleźć np. w [18]. 
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Wartość wzmocnienia — określana zależnością (6-62) — nie może być oczywiście 
dowolnie duża. Podobnie jak w poprzednio rozważanych wzmacniaczach podlega 
ona ograniczeniom poprzez warunki stabilności, zależne od parametrów ES oraz 
struktury filtru. Szczegółowe rozważania tej kwestii można znaleźć np. w [7]. 
Interesującą odmianą filtrów o skupionej selektywności są tzw. filtry zrów- 
noważone [18], pozwalające przy danej liczbie ogniw uzyskiwać większe war- 
tości współczynnika prostokątności. Przykłady wzmacniaczy z takimi filtrami po- 
kazano na rys. 6-32. 


ię asi 
filtr bez elem 
M FÓWROWIZĄCYC. 


Hr z elemetami 


TÓWNOWCŻĄCYMI Rys. 6-33. Przykładowe charakterystyki 


częstotliwościowe wzmacniaczy 


455 465 45 485 KHZ 


Odsyłając Czytelnika do szczegółowych rozważań dotyczących własności i wyboru 
parametrów takich wzmacniaczy, zawartych np. w [18], pokażemy jedynie na 
rys. 6-33 +— przykładowo — zmianę charakterystyk częstotliwościowych wzmac- 
niacza, uzyskaną poprzez dodanie „ełementów równoważących” (RZ lub RC). 
Zauważmy, że w pokazanym przykładzie WERE NAUK prostokątności p = 0,6, 
a więc ma wartość bardzo dużą. 


6.2.5. Automatyczna regulacja wzmocnienia (ARW) 


Wzmacniacze selektywne dość często są sterowane sygnałami o amplitudach zmie- 
niających się w bardzo szerokich granicach (o kilka rzędów wielkości). Uzyskanie 
dużego wzmocnienia słabych sygnałów jest wówczas możliwe jedynie wtedy, gdy 
wzmacniacz samoczynnie zmniejszy swoje wzmocnienie przy pojawieniu się na 
jego wejściu sygnału znacznie silniejszego”. Regulację taką można uzyskać po- 
przez wytworzenie „sygnału regulującego” (napięcie stałe proporcjonalne do am- 
plitudy sygnału na wyjściu wzmacniacza otrzymywane zazwyczaj drogą detekcji), 
wykorzystywanego następnie do: 


*) W przeciwnym przypadku powstaną bardzo silne zniekształcenia nieliniowe w stopniach koń- 
cowych (przesterowanych) powiązane — poprzez zjawiska detekcji — ze zmianami punktów 
pracy ES, aż do ich wejścia w obszary odcięcia. 


a) odpowiedniej zmiany punktów pracy tranzystorów, 

b) regulacji dzielników lub mostków sprzęgających kolejne stopnie, 

c) regulacji obciążenia obwodów rezonansowych wzmacniacza, 

d) zmiany głębokości sprzężenia zwrotnego, obejmującego wzmacniacz, przy czym 
możliwe są działania równoczesne, np. a) łącznie z c) lub b) łącznie z d). 
Automatyczna regulacja wzmocnienia (ARW) poprzez zmianę punktów pracy wy- 
korzystuje zależność parametrów ES od punktu pracy. Przykładowo, w typowym 
wzmacniaczu z tranzystorem bipolarnym zmiany składowych stałych Iz, Ucz 
wpływają na wzmocnienie rezonansowe w sposób pokazany na rys. 6-34. Widać, 
że regulację wzmocnienia można uzyskać zmieniając wartość Ip — przy czym 
charakter regulacji będzie inny przy Ucz = const, a inny przy np. odwrotnie pro- 
porcjonalnej do 75 zmianie Ucz. 


d8 


Rys. 6-34. Zależność wzmocnienia 
rezonansowego od punktu pracy tranzystora 4 
bipolarnego 

tranzystor specjalny (BF167) 

mm mm mmm tranzystor normalny 0 5 0 7. 0 mA 


Jeżeli zmniejszanie wzmocnienia dla dużych sygnałów realizujemy powiększając 
wartości Ig (przejście z punktu Po; do punktu P, — patrz rys. 6-34), wówczas 


mówimy o tzw. regulacji wprost. Natomiast zmniejszanie wzmocnie-. 


nia poprzez zmniejszanie wartości 7; (przejście z punktu Pgą do P3 na rys. 6-34) 
nosi nazwę regulacji zwrotnej (lub „wstecznej '). Tej drugiej odpowia- 
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Rys. 6-35. Charakterystyki regulacyjne tranzystorów 
a — normalnego, b — specjalnego (BF167) 
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Rys. 6-36. Zmiany parametrów tranzystora (w układzie WE) odpowiadające zmianom punktu 
pracy [2], [22] 
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da praca dużymi sygnałami przy małych wartościach Iz, co jest związane ze znacz- 
nymi zniekształceniami nieliniowymi. sygnału. Dlatego praktycznie stosujemy 
znacznie częściej regulację wprost, stosując przy tym tranzystory specjalnie do- 
stosowane do takich celów. Rysunek 6-35 pokazuje przykładowo charakterystyki 
regulacyjne tranzystora normalnego (rys. a) oraz specjalnie dostosowanego do 
celów ARW (rys. b) [19], [20], [21]. Widać, że regulacja zmianami napięcia Ucz 
w tranzystorze normalnym jest możliwa jedynie przy znacznie obniżonych na- 
pięciach, podczas gdy w tranzystorach specjalnych występuje przy normalnych 
punktach pracy. Jednakże poza zmianami admitancji y;; na zmiany wzmocnienia 
oddziałują jeszcze zmiany innych parametrów tranzystora. Ogólnie bowiem w trak- 
cie regulacji zmieniają się admitancje: wejściowa i wyjściowa, powodując zarówno 
zmiany tłumienia obwodów, jak też ich przestrajanie. Charakter zmian tych para- 
metrów tranzystora bipolarnego jest przedstawiony na rys. 6-36 [2], [4], [22]". 
Wynika stąd, że zmiany rezonansowego wzmocnienia napięciowego 


M1 Ma|21| 

kr = GEM +Migue 2 
będą uwarunkowane łącznym działaniem zmian |y»;|, gwy: $we- Przykładowo, 
w przypadku tranzystora „specjalnego” i regulacji wprost (w zakresie średnich 
i dużych wartości 75) wzrostowi prądu Iz towarzyszy zmniejszenie |y-;| (patrz 
rys. 6-35) i równocześnie wzrost konduktancji Śwy 1 Swe. Stosując jednak inny tran- 
zystor („normalny — patrz rys. 6-35) możemy stwierdzić znacznie wolniejsze 
zmiany |y;;| bądź nawet przeciwny charakter zmian. Równocześnie występuje 
wzrost zarówno pojemności C;,, jak też C,ą, powodujące przestrojenie ,„w dół” 
badanego wzmacniacza. 
Tak więc prawidłowo zaprojektowany wzmacniacz z regulacją wzmocnienia 
wprost powinien pracować na tranzystorze specjalnie dostosowanym (,,specjal- 
nym'— np. BF 167) i być sterowany sygnałem regulacyjnym, powodującym 
wzrost wartości prądu /ę przy wzroście amplitudy sygnału sterującego. Równo- 
cześnie sprzężenia obwodów rezonansowych z tranzystorem (wartości m; i ma) 
powinny być tak dobrane, ażeby zarówno zmiany tłumienia (Ag;,;, oraz Ag22), 
jak też przestrojenie obwodów (AC;, oraz AC») nie były nadmierne. Prowadzi 
to zazwyczaj do zmniejszenia maksymalnego wzmocnienia (tzn. wzmocnienia dla 
małych sygnałów) w stopniu z ARW. Dzięki temu wpływ zmian C;> (patrz rys. 
6-36) nie jest zazwyczaj szczególnie krytyczny. 
Innym rozwiązaniem jest zastosowanie dodatkowych elementów kompensują- 
cych Ay, oraz Ay,, [22]. Przykładowo, dodanie pokazanej na rys. 6-37 diody Dy 
pozwala (przy właściwym doborze parametrów obwodów) skompensować wpływ 
zmian admitancji y„e na charakterystyki częstotliwościowe wzmacniacza. Sygnał 
regulacyjny powoduje tutaj równocześnie np. wzrost prądu Ig oraz zmniejszenie 
prądu diody 7, (przewodzącej), co powoduje przeciwne zmiany y,„, i yp. Admitan- 
1) W przypadku tranzystorów unipolarnych i lamp również występują pewne zmiany parame- 


trów różniczkowych (patrz rozdz. 1), ale ich wpływ jest zazwyczaj znacznie mniejszy (ze względu 
na spotykane wartości tych parametrów i parametrów obwodów). 
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cja diody — jako większa zwykle od y,„, — jest odpowiednio transformowana. 
Oczywiście wzmacniacz może działać poprawnie jedynie wówczas, gdy sygnał ste- 
rujący na diodzie ma dostatecznie małą amplitudę. Ponieważ amplituda napięcia 
na wyjściu wzmacniacza jest znacznie większa, kompensacja obwodu wyjściowe- 
go — jakkolwiek możliwa (poprzez użycie np. tranzystora kompensacyjnego) 
[27] — jest znacznie trudniejsza. 


TuB 


Sygnał regulacyjny (proporcjonalny do amplitudy sygnału wzmacnianego i o wła- 
Ściwej dla danej regulacji polaryzacji) może być doprowadzany do obwodu bazy 
w sposób bezpośredni — rys. 6-38a i b-— lub za pośrednictwem dodatkowych 
tranzystorów — rys. 6-38c i d, przy czym charakterystyki regulacyjne i moce po- 
trzebne do sterowania są w każdym przypadku odmienne. Szczegółowe rozważa- 
nia tego zagadnienia można znaleźć np. w [22]. 


Rys. 6-37. Wzmacniacz z ARW. z kompensacją zmian 
admitancji yw. (diodą Dk) 


Rys. 6-38. Przykłady 
wprowadzania 
sygnału 
regulacyjnego (U;e,) 


Istotną rolę w procesie ARW odgrywają filtry Rp, Cy (patrz rys. 6-38), poprzez 
które doprowadzamy sygnał regulacyjny. Ich podstawowe zadanie polega na od- 
filtrowaniu z sygnału regulacyjnego składowych zmiennych. W szczególności 


przy sygnale wzmacnianym o modulowanej amplitudzie powinny one zapewniać 
sterowanie tranzystora napięciem zależnym jedynie od średniej wartości amplitudy 
(„fali nośnej”)”.. 

Z tych względów stała czasowa Rp Cp powinna być dostatecznie duża. Jednakże 
zbyt duża wartość tego iloczynu powoduje zbyt powolne działanie układu ARW, 
co oczywiście wymaga optymalizacji [22], [25]. 

Ograniczeniem zakresu działania ARW są zazwyczaj dopuszczalne zniekształce- 
nia nieliniowe sygnału wzmacnianego”. Jeżeli dopuścimy w układzie z regulacją 
wprost zawartość harmonicznych około 5%, to przy dobrze zaprojektowanym 
układzie z tranzystorami bipolarnymi maksymalna amplituda sygnału wejścio- 
wego może sięgać 150-200 mV, a zakres regulacji — wynosić 25 -- 60 dB na jeden 
stopień wzmacniający [21]. Poziom tych zniekształceń, a także przebieg charakte- 
rystyki regulacyjnej silnie zależą od wyboru punktu pracy dla małych sygnałów. 
W szczególności, możliwe jest uzyskanietzw. regulacjiz opóźnieniem 
określonej na rys. 6-39, jeżeli początkowy punkt pracy tranzystora zostanie wybra- 
ny w okolicach wierzchołka charakterystyki |y-,| = f/(Iz). 


j» 


ARW-z opóźnieniem 


ARW>- pormoaina 


Rys. 6-39. Rodzaje charakterystyk 
regulacyjnych |k| = F(U.) 


Uwep 


Innym rozwiązaniem stosowanym dla otrzymania ARW z opóźnieniem jest za- 
stosowanie źródła sygnału regulującego (detektora) z odpowiednim progiem dzia- 
łania. Należy podkreślić, że pomimo stosunkowo bogatej literatury (np. [22]) 
zaprojektowanie optymalnego układu ARW jest zadaniem trudnym, wymagają- 
cym często prób na modelach układu. Projektowanie układów ARW z tranzysto- 
rami unipolarnymi lub lampami elektronowymi, ze względu na mały wpływ im- 
pedancji wejściowej i monotoniczny charakter zmian konduktancji g,„ (lub S,) 
w funkcji punktu pracy elektrody sterującej (bramki, siatki), jest prostsze. Sygnał 
regulujący musi mieć tu taką polaryzację, by wzrostowi amplitudy sygnału, a więc 
wzrostowi napięcia U,,,, towarzyszyło zmniejszenie konduktancji g„ (lub S,). 
Warte podkreślenia jest tutaj również to, że moc regulacji może być tutaj 
znikomo mała. Rozważania szczegółowe można znaleźć np. w [22], [23], [24]. 


- 


UW przeciwnym bowiem przypadku wzmacniacz z ARW powodowałby zmniejszenie głębokości 
modulacji sygnału wzmacnianego. 
2) Szczegółowa analiza — patrz np. [22], str. 105—113. 
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Przykłady ARW z regulowanymi dzielnikami pokazano na rys. 6-40. Zaletą oma- 
wianych układów jest ich widoczna prostota, a także możliwość uzyskania nie- 
wielkich zniekształceń częstotliwościowych (szczególnie układ z diodą szeregową) 
i nieliniowych (szczególnie układ z diodą równoległą), pozwalającą uzyskiwać 
dynamikę kilkakrotnie większą niż wzmacniaczy z regulacją punktu pracy tran- 
zystora. Straty wzmocnienia przy małych sygnałach, związane z układami ARW, 
mogą być także nieznaczne. Wadami są: nieco mniejszy zakres regulacji”? (rzędu 
20--30 dB) i stosunkowo duża moc regulacji (dioda regulacyjna wchodzi w zakres 
przewodzenia). 
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Przykład ARW poprzez zmianę obciążenia obwodu pokazany jest na rys. 6-41 
[18], [22]. Przy małych sygnałach wartość pradu 7g> jest znaczna, spadek napięcia 
na oporniku R— duży i napięcie (ujemne) w punkcie B — niewielkie, znacznie 
mniejsze od napięcia w punkcie A. Zatem dioda D, jest zatkana i jej działanie 
bocznikujące obwód stopnia pierwszego — pomijalne. Przy wzroście sygnału do- 


Pi 
—8 
i Rys. 6-41. Przykład ARW ze 


= 
R ź EEE: 
| AE zmianą obciążenia obwodu 
AEO. |: rezonansowego 
A a> 


1) Można go rozszerzać stosując wićlodiodowe dzielniki lub układy mostkowe [22]. 


datnie napięcie U,,, powoduje zmniejszanie prądu /g;, a więc wzrost napięcia 
w punkcie B, aż do odetkania diody D,, która silnie bocznikuje wówczas obwód. 
Działanie regulacyjne może być wspomagane zmianami parametrów tranzystora 
T2, występującymi przy regulacji prądu Ig;, przy czym zbyt duża wartość rezy- 
stancji R, dająca duże zmiany napięcia Ucg, jest wówczas niepożądana. Dla po- 
większenia skuteczności takiej regulacji można diodę D,, zastąpić tranzystorem, 
którego stan przewodzenia, a więc i bocznikowanie obwodu, są uzależnione od na- 
pięcia U, [18]. 


Upęg <0 
Rys. 6-42. Przykłady ARW ze zmianą głębokości sprzężenia zwrotnego 


Jeszcze innym rozwiązaniem ARW jest stosowanie sprzężenia zwrotnego o regulo- 
wanej głębokości. Możliwe jest tutaj stosowanie różnego rodzaju sprzężeń, cho- 
ciaż w praktyce zwykle wygodniejsze są sprzężenia prądowe — szeregowe. Przy- 
kłady rozwiązań tego typu ARW przedstawiono na rys. 6-42. 

W przypadku układu z rys. 6-42a małym sygnałom odpowiada głębokie przewo- 
dzenie diody D,(Ipmax) i wówczas admitancja diody jest niewielka, a sprzężenie 
zwrotne słabe. Wzrostowi sygnału towarzyszy zatykanie diody, wzrost jej admi- 
tancji i coraz silniejsze sprzężenie [22]. W układzie z rys. 6-42b,, którego frag- 
ment — w uproszczeniu — pokazuje rys. 6-42b;, sygnał sterujący jest równo- 
cześnie podawany na tranzystor 7/ (WE) i tranzystor regulujący 73 (WO). W re- 
zultacie układ pozwala na równoczesną zmianę głębokości sprzężenia dla tranzy- 
stora 77 (i całej kaskody) oraz zmianę składowej stałej prądu —- co pozwala reali- 
zować ARW o dużym zakresie zmian [27]. 


6.3. _ Wzmacniacze transmisyjne z filtrami 
elektromechanicznymi 
Filtry elektromechaniczne stosowane w takich wzmacniaczach do sprzęgania ko- 


lejnych stopni wzmacniających stanowią zespoły powiązanych wzajemnie rezona- 
torów mechanicznych. Rezonatory takie odznaczają się znaczną dobrocią (kilka- 
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set do kilku tysięcy) oraz niewielkimi rozmiarami — i pozwalają na wykonywanie 
filtrów o bardzo dużej stromości zboczy. Ze względu na wykorzystywane zja- 
wiska fizyczne filtry tego rodzaju dzielimy na: piezoelektryczne, ma- 
gnetostrykcyjne oraz piezomechaniczne. 

Stosowane najczęściej filtry piezoelektryczne są realizowane bądź przy użyciu 
stosunkowo taniej ceramiki piezoelektrycznej”” (jako tzw. filtry ceramiczne), bądź 
przy użyciu droższych —ale dających ogólnie filtry wyższej jakości — mono- 
kryształów [63]. Mogą one być wykonywane jako elementy dyskretne (samodziel- 
ne) lub w postaci filtrów monolitycznych. W tym drugim przypadku filtr składa 
się z łańcucha rezonatorów, powstałego wskutek naniesienia na wspólne podłoże 
piezoelektryczne szeregu elektrod, przy czym międzyrezonatorowe obszary tego 
podłoża zapewniają odpowiednie sprzężenia akustyczne. 


Ó O AEAJE - ks 
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Rys. 6-43. Schemat zastępczy rezonatora piezoelektrycznego (a) oraz ogniwa filtru (b) 


Typowy filtr z ceramiką piezoelektryczną ma postać zespołu płytek (zazwyczaj 
o średnicy kilku mm) umieszczonych pomiędzy; metalowymi elektrodami. Dopro- 
wadzenie sygnału zmiennego pomiędzy te elektrody prowadzi do powstania 
zmiennego pola elektrycznego, które w wyniku zjawiska piezoelektrycznego po- 
budza płytki do drgań mechanicznych. W rezultacie powstaje oddziaływanie po- 
między obwodem elektrycznym a drgającą i mającą pewną bezwładność, sprę- 
żystość oraz tarcia płytką ceramiczną. W otoczeniu częstotliwości rezonansu me- 
chanicznego oddziaływanie to można opisać w postaci schematu zastępczego jak 
na rys. 6-43a?, co dla ogniwa filtru prowadzi do układu pokazanego na rys. 
6-43b, a więc dość złożonej struktury rezonansowej o dużej dobroci. Kształto- 
wanie charakterystyk wypadkowych filtru następuje oczywiście na etapie opraco- 
wania technologicznego i sprowadza się do ustalenia liczby ogniw filtru i własności 
poszczególnych rezonatorów. Przykładowe parametry krajowych filtrów cera- 
micznych zestawiono w tablicy 6-6, natomiast przebieg charakterystyki jednego 
z takich filtrów przedstawia rys. 6-44. 
Z danych przytoczonych w tablicy 6-6 widać, że filtry takie odznaczają 
się wysokim stopniem prostokątności charakterystyk, jednakże ich 
pewną wadą jest to, że tłumienie sygnałów leżących daleko poza 
pasmem osiąga poziom asymptotyczny rzędu 40-- 70 dB. 
1) Najczęściej cyrkono-tytaniany ołowiu, BaTiO;, oraz niobany baru i ołowiu [62].. 


2) Jest to schemat uproszczony, możliwy do przyjęcia w wąskim przedziale częstotliwości (patrz 
rozdział 10). i : 


Tablica 6-6 Parametry przykładowych ceramicznych filtrów drabinkowych 


| z | Typ filtru i ORO 

FCD-465-4- | FCD-465-10-| FCD-465-20- | FCD-465-40- 

| -60 -60 60 | -60 | 

Częstotliwość środkowa 465+2 kHz 

Gsfz = REZ 7 a ZPB ROEE PE, | 

Szerokość pasma (—6 dB) min 4 kHz | 10kHz | 20kHz | 40kHz | 

Szerokość pasma na poziomie | | | 

—60 dB max | 8kHz | 16kHz | 32kHz. | 55 kHz 

Dopasowana rezystancja wej. | | 
i wyj. 4 kQ | 4kQ | 2 kQ _ 15 kQ 

Stałość czasowa częstotliwości | 

! 


środkowej 0,2%/5 lat 


08 420lgjkj 


nns) — AVA 


Rys. 6-44. Charakterystyka ZZ” 
częstotliwościowa filtru 
ceramicznego 


-A6S-J0- RZE ] a 
PORAZ 440 448 56 404 472 480 488 kHz 


Z tego też powodu we wzmacniaczach z takimi filtrami stosuje się czasami do- 
datkowe — normalne — obwody rezonansowe, pokazane przykładowo na rys. 
6-45. 

Inną metodą usuwania tej wady jest sprzęganie rezonatorów piezoelektrycznych 
odpowiednimi sprzęgaczami mechanicznymi (metalowymi lub dielektrycznymi). 
Otrzymujemy wówczas tzw. filtry piezomechaniczne o tłumieniu 
rosnącym w miarę oddalania się od pasma przepustowego. 

Należy dodać, że w technice filtrów piezoelektrycznych są wykorzystywane obec- 
nie nie tylko proste drgania objętościowe całego rezonatora, ale również zjawiska 
tzw. pułapkowania energii w obszarze elektrod, a ponadto przenoszenia energii 
za pośrednictwem akustycznych fal powierzchniowych [64]. Dzięki temu możliwe 
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jest budowanie filtrów z pasmami przepustowymi leżącymi nawet w zakresie 


setek MHz. Przykładowe charakterystyki tego rodzaju filtrów są pokazane na 
rys. 6-46. 


Rys. 6-45. Fragment wzmacniacza 
selektywnego z filtrem piezoelektrycznym 
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86 MHz 920M6Hz 
20MHz/dziatkę 
Rys, 6-46. Przykładowe charakterystyki filtrów piezoelektrycznych [64] 


2Af;zdB 
a —filtr z płytką kwarcową na częstotliwość 10,7 kHz z pasmem 200 kHz, b — szerokopasmowy (252 
o 


% 


= ozn) filtr z wykorzystaniem niobam litu, c —filtr o małym odchyleniu charakterystyki fazowej od 


prostoliniowej (+57) z tzw. przetwornikami dyspersyjnymi, d —filtr z niobanem litu, pracujący na trzeciej 
hkarmonicznej z pasmem 2Af, x 30 MHz 


Rzadziej stosowane filtry magnetostrykcyjne, działają dzięki por 
budzaniu do drgań prętów ze stopów metali o własnościach magnetostrykcyj- 
nych” poprzez wytwarzanie zmiennych pól magnetycznych. 
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Rys. 6-47. Wzmacniacze z filtrami 
magnetostrykcyjnymi 

a — zależność wydłużenia pręta 
magnetostrykcyjnego e od indukcji pola 
magnetycznego, b — charakterystyki 
częstotliwościowe filtru, c — fragment 
wzmacniacza 


Tablica 6-7 Niektóre własności typowych filtrów elektromechanicznych [18] 


Parametr 


Rodzaj filtru 


Średnie częstotliwości pasma prze- 
puszczania [kHz] 


Tłumienie dla odstrojenia o 10 kHz 
min. [dB] 


Tłumienie w pasmie przepuszczania 
maks. [dB] 


Szerokość pasma (—6 dB) [kHz] 


Nierównomierność charakterystyki 
w pasmie maks. [dB] 


Nominalne rezystancje obciążające 
[KO] 


Wymiary [mm] 


Ciężar [e] 


*) W zależności od typów (patrz [18]) 


Piezoelektryczny Piezo- Magneto- 
mechaniczny strykcyjny 
465 +2 465 + 2 465+ 1,5 
—1,8 
17 do 13*. 7 do 14*) 6,0 do 14,0*? 
40--46*) 26--34*) 26--56*) 
8 12 8 
2 4 3 
R; =1,2 Ry =2 Ry=l1 
R, = 0,8 2=1 Rą = 10 
11x24x37 G9 x 23 5x5x30 
m 10 AN 5,0 A. 2,5 


1) Tzn. zmieniających swoją długość w takt zmian natężenia pola magnetycznego. 


23 Wzmacniacze i generatory 
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Należy podkreślić, że przetworniki (cewka-rdzeń magnetostrykcyjny) muszą być 
wyposażone w stałe magnesy dla uniknięcia nieliniowych zniekształceń sygnału 
przenoszonego. Konieczność tego wstępnego magnesowania do indukcji By 4 0 
wyjaśnia rys. 6-47a, przedstawiający zależność wydłużenia pręta magnetostrykcyj- 
nego e od indukcji pola magnetycznego [18]. Przykłady charakterystyk częstotliwo- 
ściowych filtru oraz wzmacniacza z takim filtrem przedstawiono na rys. 6-47b i c. 
W tablicy 6-7 zestawiono dla porównania niektóre własności katalogowych filtrów 
produkcji radzieckiej omawianych typów. Należy podkreślić, że wszelkie omawia- 
ne filtry elektromechaniczne odznaczają się ponadto bardzo małymi współczyn- 
nikami temperaturowymi oraz możliwością pracy w szerokim zakresie temperatur 
(co najmniej — 10” do +507C.) | 


6.4. Selektywne wzmacniacze RC 


6.4.1. Uwagi i określenia ogólne 


Realizacja wzmacniaczy selektywnych dotychczas omówionych rodzajów napo- 
tyka istotne trudności wówczas, gdy wartość częstotliwości /, staje się mała (po- 
niżej ok. 100 kHz). Zasadniczym ich źródłem są duże wymiary cewek lub filtrów 
elektromechanicznych w powiązaniu z pogarszającymi się własnościami (mniej- 
sza dobroć, wrażliwość na zakłócające pola magnetyczne małej częstotliwości 
itp.). : 
Inną cechą omówionych rodzajów wzmacniaczy jest ich mała przydatność do 
nowoczesnych technologii wykonywania układów, tzn. technologii układów sca- 
lonych”. Są wprawdzie prowadzone prace nad dostosowaniem filtrów elektro- 
mechanicznych do współpracy z układami scalonymi [29], ale —:jak dotych- 
czas — ich wyniki nie dają rozwiązań dostatecznie konkurencyjnych. Te właśnie 
okoliczności powodują dużą i wzrastającą rolę wzmacniaczy selektywnych, opar- 
tych na wykorzystaniu własności układów oporowo-pojemnościowych, nazywa- 
nych selektywnymi wzmacniaczami RC. Trzeba jednak podkreślić, że są to wzmac- 
niacze bardzo trudne do przystosowania dła selektywnego wzmacniania sygna- 
łów o zbyt wielkich częstotliwościach (praktycznie — ponad ok. 10 MHz). Wy- 
nika to z tego, że potrzebne wówczas wartości pojemności są rzędu pF, a więc 
porównywalne z mało stabilnymi i powtarzalnymi pojemnościami rozproszonymi 
i międzyelektrodowymi tranzystorów, natomiast wartości rezystancji są tak małe, 
że utrudniają wykonanie wzmacniaczy o znacznym wzmocnieniu napięciowym, 
tym bardziej, że stosowana zasada pracy (sprzężenie zwrotne) bardzo utrudnia 
zastosowanie rozbudowanych (wielostopniowych) wzmacniaczy, tworzących łącz- 
nie układ stabilny?. 


1) Ze względu na praktyczny brak realizacji cewek o rozsądnych dobrociach, wymiarach i sze- 
rokim przedziale wartości indukcyjności. , 

2) Inną zasadniczą trudnością są zmiany własności transmisyjnych tranzystorów (ogólniej — 
ES) z częstotliwością w skrajnych przypadkach, uniemożliwiające realizację określonego roz- 
kładu zer i biegunów. 


Inną istotną wadą takich wzmacniaczy jest ich stosunkowo słabe tłumienie sygna- 
łów o częstotliwościach dalekich od fg (patrz niżej). Wreszcie często ich wadą jest 
większa aniżeli we wzmacniaczach omówionych poprzednio, wrażliwość na 
zmiany parametrów oraz zależność szerokości pasma (dobroci) od wzmocnienia 
wzmacniacza. 
Jakkolwiek istnieje szereg rozwiązań Ńkiadówzch omawianych wzmacniaczy, to 
jednak najczęściej sprowadzają się one do optymalnego zrealizowania transmi- 
tancji o postaci"? | 
kós WS) : 
do t+AarS+A>S 


(6-65) 


której bieguny (zależne od wartości parametrów RC wzmacniacza) 


81,2 = — yt ( żjj/4 = -1) = CZ 2Ej0y, 2 (6-66) 


2 1 


decydująco wpływają na własności wzmacniacza. 
W spotykanych zazwyczaj układach wąskopasmowych 4a00 > aż i wówczas 


81,2 = > +2 = o+joo (6-66') 
Jeżeli biegun układu selektywnego ma współrzędne (0,, w„), tzn. 


= 0 +jOn 


wówczas jego dobrocią nazywamy 


_ Voż+wą 
0, = (6-67) 


Oczywiście dla w, > |o„|  (Q„ > 1) 


Wp ' 
Q = 20, (6-67 ) 


Jeżeli transmitancja k(s) nie ma skończonych zer [pierwiastków równania W(s) = 
= 0] kompensujących bieguny o znacznych dobrociach, co najczęściej ma miej- 
sce, wówczas maksymalne wzmocnienie występuje przy pulsacji środkowej wg 


natomiast szerokość pasma ze spadkiem 3 dB, wynosząca 


ŻAGzjp = —2Res; » Z —20 = za (6-69) 
2 


1) Spotykamy ponadto układy RC o stałych rozłożonych, gdzie transmitancja opisana funkcją 
wymierną [12], [39], może być jedynie aproksymacją, a także układy RC o stałych skupionych, 
ale wyższych rzędów. 


23* 
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jest powiązana z dobrocią Q zależnością 


> 
ii, 00. «5 2K82%0.. ś 
Ć = zAożi, . (6-70) 


Wrażliwością dobroci © na zmiany parametru x; nazywamy 


dQ/Q 
2 = - 
Sza dx;/X; : Po 
natomiast wrażliwością pulsacji środkowej wy”? 
dog/0o 
oe = - 
SE (0% (6-72) 


Jeżeli 
Q = (X, X2; -.-, Xk) 
; Wo "JX: X2> +. X4) 
wówczas całkowitą wrażliwością dobroci oraz całkowitą wrażliwością częstotli- 
wości środkowej (inaczej: wrażliwościami wypadkowymi) nazywamy 
k | i 


Są = > is2 (6-73) 


i=l1 i 


k | | : 
e > sgo (6-74) 
=1] | 
Tak zdefiniowane wrażliwości są umownymi — i użytecznymi — miarami „,czu- 
łości” charakterystyk częstotliwościowych wzmacniacza na zmiany parametrów 
układu. 
Małą wartość wrażliwości uważamy oczywiście za ważną zaletę wzmac- 
niacza, umożliwiającą np. uzyskiwanie wymaganych charakterystyk 
przy określonych rozrzutach produkcyjnych (technologicznych) para- 
metrów elementów. 


Pod tym kątem widzenia wzmacniacze RŁC oraz wzmacniacze z filtrami elektro- 
mechanicznymi są układami korzystnymi, bowiem ich wrażliwość dobroci jest 
szczególnie mała i niezależna od wartości Q. Selektywne wzmacniacze RC są 
zazwyczaj pod tym względem gorsze i albo ich wrażliwość dobroci rośnie wraz 
ze wzrostem wartości Q, albo małą i niezależną od dobroci wrażliwość opłacamy 
koniecznością stosowania członu wzmacniającego o bardzo dużym wzmocnie- 
niu. Ta ostatnia wada przestaje być jednak istotna ze względu na dostępność 


tanich scalonych wzmacniaczy operacyjnych o dużym wzmocnieniu”. 


1) Analogicznie wrażliwością bieguna sz na zmiany parametru x; nazywamy 


dSk/Sk 
SZ = 


= ReS%+jlmS3 


dx;/Xi 


2) Jednakże z reguły o niezbyt dużej wartości górnej częstotliwości granicznej. 


6.4.2. Przegląd stosowanych rozwiązań układowych 


Istnieją trzy podstawowe rodzaje selektywnych wzmacniaczy RC: 

a) wzmacniacze z analogami indukcyjności (dioda i tranzystor induk- 
cyjny, wzmacniacze operacyjne ź zespolonym sprzężeniem zwrotnym, inwertery 
i konwertery impedancji), 

b) wzmacniacze z selektywnymi układami sprzężenia zwrotnego (do- 
datniego lub ujemnego, o parametrach skupionych lub rozłożonych), 

c) wzmacniacze selektywne z nieselektywnym sprzężeniem zwrotnym 
RC. 


6.4.2.1. Wzmacniacze z analogami indukcyjności 


Ten rodzaj wzmacniaczy selektywnych wymaga realizacji impedancji wejściowej 
o charakterze indukcyjnym, która połączona z odpowiednią pojemnością tworzy 
analog obwodu rezonansowego. Można do tego celu wykorzystać bezwładność 
nośników, co prowadzi do tzw. diody indukcyjnej [30] lub tranzystora indukcyj- 
nego [31]. Elementy takie cechuje niewielka dobroć i duży współczynnik tempera- 
turowy, co powoduje ich niewielkie zastosowanie. 

Inną grupę układów symulujących indukcyjność stanowią wzmacniacze operacyj- 
ne objęte odpowiednimi zespolonymi sprzężeniami zwrotnymi. Przykłady takich 
właśnie układów przedstawia rys. 6-48. Impedancję wejściową układu z rys. 6-48a 
łatwo wyznaczyć, jeżeli założymy, że impedancja wejściowa samego wzmacniacza 
jest bardzo duża, a napięcie na jego wyjściu k-krotnie większe od napięcia po- 
między jego zaciskami wejściowymi (k-rzeczywiste, niezależnie od częstotliwości). 
Mamy wówczas 


1 . 
U, = 1+sR, C K U, (6-65) 
_ U,+kU, Ur... (l+k)+sC(R;q+R2) | 
Bo ARz u szkl w Rą(1+sR;C) 0 4900 
ASG 
a zatem 
R(1+5SR,C) (6-67) 


Twea 7 "1+k) +sC(R, + R.) 


Przy takich samych założeniach w układzie z rys. 6-48b zachodzą zależności 


h = GE (6-68) 


(6-69) 
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Rys. 6-48. Układy symulujące indukcyjność poprzez zespolone sprzężenie zwrotne 

a — analog indukcyjności Sallen-Keya [65], b — analog indukcyjności Białki [12], c — anałog indukcyjności 
Forda-Girlinga [67], d — analog indukcyjności Prescotta [68], e — analog indukcyjności Berndta-Dutta [69], 
f — analog indukcyjności Caggiano [70], g — analog indukcyjności ze wzmacniaczem o małym wzmocnieniu 


Z zależności (6-69) otrzymujemy 


R, —kR;, 
== ma . 6-6 j 
Uz R; + R, +sCR, R» £ GR 
co podstawione do (6-68) pozwala napisać 
(1+k)+sCR2 
= . 6-70 
1, R, + R. +sCR;, R, A PA 
a stąd 
R; + R, +SCR;, R» 
= „102, 6-71 
k (1+k)FsCR; oo 


Utrzymując założenia dotyczące własności wzmacniacza dla układu z rys. 6-480 
możemy napisać 


U,-U, _ U,+kU, 


R;  ijsĆ (ET 


U,—U, % U,+kU, 
R, Rą 
Wyznaczając z (6-72) zależność pomiędzy U, i U, i podstawiając ją następnie do 

równania (6-73) otrzymujemy 


= (6-73) 


_ Q+K)[1+sC(R, + RZ] | ZA 
oda R.[I +sCR;(1 +k)] © Wade 
i w rezultacie 
Tą +sCR,R, 
(6-74) 


śwee 7 "T+sC(R, FR) 


Układ symulujący indukcyjność jak na rys. 6-48d przy idealizowanym — jak wy- 
żej — opisie wzmacniacza spełnia zależności 
U,-U, 


h = "R (6-75) 


DSU... dh 
sCEUER g 7 = Rz 


Wyznaczając z (6-76) zależność pomiędzy U, i U, i wykorzystując ją następnie 
w równaniu (6-75) otrzymujemy 


(6-76) 


1+sCR,(1—-k) 


| SF PPE ii PARACAMI 
| Ry+R;+SCR,Rą 


"U (6-75') 


tzn. 


(R; + R) + SCR; Rą 


Śwed "1 +sCR.(1-6) 9 


Dla układu z rys. 6-48e analogicznie otrzymujemy 


SR; C 


WÓrim CE FP 
SR; C 
PE | 1+sR,C u, U; 
o WON = 107 
2 Rip 
SC 
Zu; ż 6- 
R.(1+5CR,) (FE 
i w rezultacie 

R.(1+SCR,) c 


twe" T+sC[R,(1-k +Rz] 
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Układ pokazany na rys. 6-48f spełnia zależność 


= U, U, -kU, _ 1+5C[R;(1-5)+ R] ; 
L="R " RREIJSĆ R(A+s5GR) aż 
z której wynika, że 
R,(1+sCR,) * (6-82) 


weg E T+sC[R, 1-0) + R3] 


Impedancje wejściowe układów symulujących indukcyjność 
Tablica 6-8 i ich interpretacja schematowa 


i 
I 


| Grupa 


Impedancja wejściowa | Schemat zastępczy i 
| ok a: a wzgl 
| | | 
do FA15 a a | 

A ] Zwe1 == Z EZ 2, R sa sd $ | 
| U+k)+bis ky1 k Ak ł 
ać i 
: +d1 8 ; 
1+k | 
Zw 3] RRS”UR TWEJ | H 
B eż 1+bys i ORC GAJ | 
t bq ję I i | 
Jwe2 F —— I 
a ra s Sa1 | | 
a e | 
| d Kodi | 
kie". | 
dotad, S | ne lz U | 
Żwęż F s | Pe ! 
| I +sC[Ra(1 —k) + R,] | z | 
| aaa | 
Cc we3 ksh R.Ck | po Bogacka - | 
% SE | 
Zwe3 Ry F dota+S h 
Sak: Rz=Q;y 
O" 
RE SEŃSEZEGKAGNAĆ | WSZAK CGI Ze wziA Ć E A  WPED | AZ, SA: EA | 
4,=R C=C[2-k,] 
D R+sR*C : 
Źwe4 = = = 
* 1+sRC2—k,] Ra= zk L=R'C 
| | G =p [) A> modo CAD 
| | ky 2 kw*2 | 
| 


Ostatni z układów, pokazany na rys. 6-48g, odznacza się zastosowaniem wzmac- 
niacza nieodwracającego fazy o stosunkowo niewielkim wzmocnieniu k,„. Przy 
nieskończenie dużej impedancji wejściowej takiego wzmacniacza mamy tutaj 


SRC 7 
e RE Cż 
sk,RC 
U, = +k,„U;, = PU: T+SRC 
R 
U WE e 1+sRC[2—k.,] 
z 1 " = wała nkórć.. ORA | -79' 
oda 1” R Ui——RYsRIC (6-79) 
REZ: 
SC 
a zatem 
2 
RSRE > R+sR2C (6-807) 


Śwes © T+sRCJ2k,| kw2 


Niewielkie wartości k„ wymagane w takim układzie mogą być osiągnięte zarówno 
w prostym wzmacniaczu z tranzystorami dyskretnymi, jak też poprzez zastoso- 
wanie ujemnego sprzężenia zwrotnego we wzmacniaczu operacyjnym (rys. 
6-48g). 
Wykazaliśmy w ten sposób, że impedancje wejściowe układów pokazanych na 
rys. 6-48 przy idealizowanym wzmacniaczu operacyjnym mają postacie zestawio- 
ne w tablicy 6-8. 
Widać z tej tablicy, że istotnie każdy z układów pokazanych na rys. 6-48 może 
symulować uziemioną jednostronnie indukcyjność. 
Przeprowadzając podobną analizę tych układów, jednak z uwzględnieniem za- 
równo impedancji roboczych wzmacniacza, jak też ograniczeń wartości oraz 
pasmowych jego transmitancji k(jo), stwierdzimy, że układy tego rodzaju wpraw- 
dzie odznaczają się stosunkowo małą wrażliwością na zmiany parametrów, 
ale dobroć tak otrzymywanych symulowanych indukcyjności zaczyna 
dość gwałtownie maleć ze wzrostem częstotliwości i to często już 
w zakresie kilkunastu — kilkudziesięciu kHz. 


Ilustracją tej własności symulowanych indukcyjności jest rys. 6-49, na którym 
przedstawiono jakościowy charakter spotykanych praktycznie zmian dobroci. 
Ta właśnie cecha symulowanych indukcyjności obok ogólnego problemu mini- 
malizacji wrażliwości doprowadziła do opracowania licznych, bardziej rozbudo- 
wanych układów sprzężenia zwrotnego, służących symulacji indukcyjności. Przy- 
kłady takich, bardziej złożonych, układów są pokazane na rys. 6-50. W pierwszym 
z tych układów symulowana indukcyjność może być zarówno dodatnia, jak 
i ujemna (w zależności od wzmocnienia wzmacniacza) i towarzyszy jej równoległa 
rezystancja strat [71]. W drugim przypadku przy k = 1 otrzymujemy dodatnią 
symulowaną indukcyjność oraz rezystancję, która w zależności od wartości ilo- 
czynu (wCR) jest dodatnia lub ujemna [72]. 
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Odrębną techniką symulowania indukcyjności jest stosowanie do tego celu 
inwerterów oraz konwerterów impedancji”. Nazywamy tak 
pewne standardowe czwórniki aktywne, które obciążone impedancją Z, mają na 
dopełniającej parze zacisków impedancję wejściową określoną załeżnościami: 

a) w przypadku inwertera dodatnio-impedancyjnego (żyratora)?? 


A 
= (4>0 


o 


Dobroć symulowanych indukcyjności 


y 


a 
Ó 
(7 
Z 


300 


Dobroci cewek 


200 


100 


Rys. 6-49. Jakościowy 
charakter zmian dobroci 
w funkcji częstotliwości 


Rys. 6-50. Układy 
symulujące 
indukcyjność 

z 5-elementowymi 
sprzężeniami 
zwrotnymi 

a — układ Subby-Krishnana 


(711, b — układ 
Natrajana-Dutty [72] 


b) w przypadku inwertera ujemno-impedancyjnego 


=— (A > 0) 


c) w przypadku konwertera impedancji 
Zwe 5 AZ, (A> 0) 


1) Inwersja (od łac. inversio) — odwrócenie. 

Konwersja (od łac. convertere) — obracanie, zmienianie. 

2) Stosowane są dość powszechnie następujące oznaczenia takich czwórników: a) inwerterów 
dodatnio-impedancyjnych — PII (Positive Impedance Inwerter), b) inwerterów ujemno-impedan- 
cyjnych — NII (Negative Impedance Inwerter), c) konwerterów impedancji — NIC (Negative 
Impedance Converter), d) konwerterów —jak wyżej — z inwersją prądu — CNIC, INIC, 
e) konwerterów --— jak wyżej z inwersją napięcia — VNIC, UNIC, ENIC. 


Jak wiadomo [73], inwertery i konwertery są czwórnikami zdegenerowanymi”), 
jednakże mającymi określone macierze łańcuchowe [a]. Z tego powodu opiszmy 
czwórnik liniowy równaniami odpowiadającymi takim macierzom i zapytajmy, 
jakie warunki muszą spełniać wyrazy a;,, aby czwórnik był inwerterem czy kon- 
werterem impedancji. Mamy zatem | 


U. 
U; = ay, U; ŁA, (—7,) = -H|a.(F|raz| (6-83) 
"42 
U 
I, = az, U +a2(— 12) = (—12)| aa a a + d22 (6-84) 
b 
; 2% : 5 WAM U 
Dzieląc stronami równania (6-83) i (6-84) oraz uwzględniając, że Z, = ZĘ 
"42 
otrzymujemy 
Aqq Zo FA: 
= 13 6-85 
KG d24 Żo +42 (e 


Czwórnik jest zatem inwerterem dodatnio-impedancyjnym (żyratorem), kiedy 


SZ ROC (6-86) 


a 
tzn. gdy Q;; = 4, = O oraz e >0 
21 


Podstawienie tych warunków do równań (6-83) i (6-84) pozwala inwerter taki 
określić inaczej jako czwórnik spełniający przy każdej wartości Z, zależności 


| 
—]h = -—-Uę =g,U, (6-837) 
d12 


Hi = Gy U * g2U2 (6-84') 


z warunkiem g;g+ > 0. 
Aby czwórnik był inwerterem ujemno-impedancyjnym, potrzeba aby 


Zyę = Ż, == CZ (6-87) 
tZN. Aj, = Gz, 0, 2 < 0 lub inaczej 
21 
—ha=gU, (6-83) 
h =8U>2 (6-84) 


przy warunku g;g <0. 


"' Czwórnik nazywamy zdegenerowanym, jeżeli nie ma chociaż jednej z sześciu macierzy cha- 
rakterystycznych. 
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Czwórnik jest natomiast konwerterem impedancji, kiedy 


11 Ż 


Zpe 5 —AZ, 5 (6-88) 


22 


ż a 
tzn. zachodzą warunki a, = a, = 0 oraz eH <0 
i 22 


Warunki te wobec równań (6-83) i (6-84) oznaczają, że konwerter jest czwórni- 
kiem, w którym przy dowolnej impedancji Z, zachodzą zależności 


U, = Ad11 U, (6-83'') 
h = a2(—2) (6-84) 
przy CZYym 44,0, < 0. 
Ponadto jeżeli a> = +1, tzn. 7, = —7,, to czwórnik nazywamy konwerterem 


ujemno-impedancyjnym z inwersją napięcia (VNIGQ lub UNIC, ENIO), natomiast 
kiedy a;, = I, tzn. U; = U, to mamy wówczas konwerter z inwersją prądu 
(CNIC lub INIO). 

Z przedstawionych definicji inwerterów i konwerterów wynika natomiast cha- 
rakter obciążenia Zo, przy którym na dopełniającej parze zacisków układ symu- 
luje indukcyjność. Jeżeli bowiem mamy otrzymać z,, = sŁ, to impedancje ob- 
ciążające muszą spełniać warunki 


a) żyratory Z, = RÓGGÓE? 3 YÓSÓWY CE 


; i : R -A l 
b) inwertery ujemno-impedancyjne Z, = Zw s-6) 
ć L 
c) konwertery Z, = — se. = |- >| = s(—L,) 


Tak więc tylko żyratory prowadzą bezpośrednio do symulacji induk- 
cyjności przy obciążeniu dodatnią pojemnością, natomiast pozostałe 
układy wymagają wstępnie realizacji (—C,) lub (—2,), a więc kon- 
wersji lub ujemnej inwersji impedancji dwójników obciążających o do- 
datnich Ci R. 
Z tych właśnie powodów żyratory są czwórnikami najczęściej wykorzystywanymi: 
do symulacji indukcyjności i dlatego do nich ograniczymy nasze dalsze rozwa- 
żania”. 
Zacznijmy je od przypomnienia, że zdefiniowaliśmy żyrator jako układ o macierzy 
łańcuchowej 


0 a 
laj = la. a 


z warunkiem 4,0, > 0. 


1) Bardziej szczegółowe omówienie inwerterów ujemno-impedancyjnych oraz konwerterów — 
w tym omówienie różnorodnych możli*/ych realizacji — patrz np. [74], str. 96—125. 


Obciążając taki idealny żyrator pojemnością C, otrzymalibyśmy impedancję wej- 
ściową [patrz wzór (6-86)] 


G;ż. „1 


d21 Z 


we 


1 =jo (ge c.) 
jwCo d21 
a więc symulację indukcyjności o nieskończenie dużej dobroci. Żyratory o takich 


własnościach są układami nierealizowałnymi przy użyciu rzeczywistych elementów. 
Można natomiast wykonywać „,żyratory realne” o macierzy [32] 


Z = 


dir A:2 


ia,| = (6-89) 


|d21 Ad22 
spełniającej warunki 
Adq1140 > O 


Ag  411022—dy202, <0 


Zyratu rediry 
(rzeczywisty, reTLzóWotny) 


„Pd 


Rys. 6-51. Przykład 


i Zyrain M 
wzmacniacza z żyratorem Qu= = 
realnym Gy azz>0 di6 de j 

A g< 0 a 


Obciążając taki żyrator pojemnościami C, i C, — jak na rys. 6-51 — otrzymuje- 
my admitancję wejściową 


A21 HA2 SC 
SAO RU ŚR 6-90 
Jwe(S) 1 ay Eaq>5C; ( ) 
której zera stają się biegunami transmitancji (wzmocnienia) o postaci (6-65). Rów- 
nanie y„e(s) = 0 może być zapisane w formie 


S2C; C2012 +S[011 C; +02 C.]+a, =0 (6-91) 
lub 

s? +250+05 = 0 (6-91') 
gdzie 

dq1 C1 Fa22 C2. 
2042 C+ C2 
2. d21 
1902 dy2 C, C2 


1) „Żyratory realne” nie realizują oczywiście dokładnie warunku inwersji impedancji 
A 

(za. Zwe Z) , natomiast przy obciążeniu pojemnościowym mają impedancję wejściową 
o 


o charakterze indukcyjnym — i na odwrót. 
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Tak więc bieguny transmitancji 


Są = —otj/wż-o? = —o+jo 
5 = —0-jy/vż-o? = —06-jo 
mają dobroć 
© Ayd24 
Q szyi LE 12721 


26 * (6-92) 
CZ "y/$ TF G22 Ve 


osiągającą maksimum, kiedy 
a1 C4 = 032 C3 


i wynoszącą 


zb CIECZ 
= TV żież 28 


Częstotliwość rezonansowa wynosi 


| ESR LE zk. Qaą = Gm 
ę 3. 21 A> C; C 2ny/ Ci C 


(6-94) 


gdzie 


G, = Va — konduktancja żyracji 
12 

Wartość Q„ może być traktowana jako miara przydatności żyratora do realizacji 

omawianych wzmacniaczy. 

Oczywiście żyrator zapewniający dużą wartość Qy musi równocześnie odznaczać 

się niezbyt dużymi wrażliwościami na zmiany parametrów wewnętrznych ukła- 

du. 

Zauważmy także, że w ogólnym przypadku wyrazy macierzy fa] są zależne od 

częstotliwości, a przez to są od niej uzależnione zarówno dobroć biegunów trans- 

mitancji układu z żyratorową symulacją indukcyjności, jak też i wrażliwości 

dobroci i pulsacji rezonansowej. 


We wszystkich praktycznie przypadkach wzrost częstotliwości powyżej 
pewnej wartości granicznej, zależnej od realizacji i na ogół nie większej 
jak kilkadziesiąt — kilkaset kHz, powoduje gwałtowne zmniejszanie 
dobroci i wzrost wrażliwości. 


Bardzo liczne prace zmierzające do osłabienia tych ograniczeń i poprawy włas- 
ności żyratorów doprowadziły do opracowania całego szeregu wyspecjalizowa- 
nych układów żyratorowych, z których kilka — przykładowo — pokazano na 
rys. 6-52. 


Rys. 6-52. Przykłady 
wyspecjalizowanych 
układów 
żyratorowych 

a-—— układ wg 

A.B. Grebene'a [77], 
b-—układ wg M. Białko 
2], 

©-— układ Tesli 
(SN15010) 
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Optymalizacji parametrów żyratora o układzie pokazanym na rys. 6-52a służy 
zwłaszcza równoczesne stosowanie tranzystorów bi- oraz unipolarnych (zapewnia- 
jące w szczególności małe wartości a,4 i 222), jak też ustalanie konduktancji żyracji 
zewnętrznymi dokładnie dobieranymi pod względem rezystancji, opornikami Ry 
i RB [77], [12]. Natomiast zasadniczą cechą układu żyratorowego Z rys. 6-52b 
jest stosowanie zarówno tranzystorów ;p-n-p, jak i n-p-n, jak też tworzenie par 
zestawnych T3—T4 oraz T8—T9. Niektóre wyspecjalizowane układy żyratorowe 
są obecnie produkowane seryjnie. Przykładem może być tutaj np. żyrator Tesli 
SN 150 10, którego schemat jest pokazany na rys. 6-52c. Są to — jak widać — 
układy dość złożone i dlatego dokładniejsza analiza ograniczeń pasmowych, 
wrażliwości itp. jest w tym miejscu niemożliwa. Można jednak oczekiwać, że 
zwłaszcza potrzeby telekomunikacji doprowadzą do opracowania i seryjnej pro- 
dukcji wyspecjalizowanych scalonych układów żyratorowych o wysokich, sta- 
bilnych parametrach. 

Odrębną grupę struktur żyratorowych stanowią układy wykorzystujące wzmac- 
niacze operacyjne". Kilka przykładów takich realizacji pokazano na rys. 6-53. 
Gdybyśmy założyli, że impedancje robocze tych wzmacniaczy są pomijalne 
(Zwe = 0, Z, = 0), a wzmocnienia bardzo duże, wówczas wyznaczenie para- 
metrów macierzowych czy np. konduktancji żyracji byłoby zadaniem stosunkowo 
prostym. Przykładowo, w przypadku układu z rys. 6-53a nazywanego żyratorem 
Riordana [78], otrzymujemy? 


R (6-95) 


Oznacza to, że układ może być inwerterem dodatnio-impedancyjnym zarówno 
przy zaciskach wyjściowych 2—2, jak też 3—3, jeżeli tylko na niewykorzystywa- 
nym wyjściu dołączymy rezystancję (R. lub Ry). Każde z tych wyjść ma oba zaciski 
nie uziemione. Układ z rys. 6-53b, zawierający także dwa wzmacniacze opera- 
cyjne, ma wspólny i uziemiony zacisk dla wejścia i wyjścia. Gdyby nie było w tym 
układzie wzmacniacza W2 i związanych z nim oporników R; i Rs, wówczas 
przy idealnym wzmacniaczu operacyjnym WI impedancja wejściowa układu, 
obciążonego na zaciskach 2—2 impedancją Z,, byłaby opisana równaniem [74] 


PEZKZ: (6-96) 


+ — 
ZweQ R, Ri 


Fragment układu ze wzmacniaczem W2 jest wykorzystywany do skompensowania 
składnika 1/R, dzięki temu, że pozwala zrealizować na zaciskach /—/ impedancję 
wejściową (— R,). W ten sposób pełny układ z rys. 6-53b pozwala teoretycznie 


1) Możliwa jest realizacja żyratora przy użyciu tylko jednego wzmacniacza operacyjnego, jednak 
wymagająca użycia aż sześciu oporników o identycznych rezystancjach [109]. 

2) Ważną zaletą żyratora Riordana jest to, że nie zachodzi w tym układzie konieczność stoso- 
wania oporników o jednakowych rezystancjach. Spełnienie tego warunku równości rezystancji 
w pozostałych układach warunkuje małą wrażliwość, a nawet zachowanie stabilności. 
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Rys. 6-53. Przykłady układów 
żyratorowych 


o R 0 
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zrealizować stan, w którym 


Zyę Z Ri 
we Z, 

a zatem odpowiadający dodatniej inwersji impedancji. 
Żyrator pokazany na rys. 6-53c stanowi kaskadowe połączenie konwertera 
ujemno-impedancyjnego ze wzmacniaczem W/ oraz inwertera ujemno-impedan- 
cyjnego ze wzmacniaczami W2 i W3. Inwerter obciążony na zaciskach 2—2 im- 


; Sożaś ; a ez ; ; 
pedancją Z, przekształca ją w impedancję — (-] , a ponieważ stanowi ona równo- 
o 


cześnie impedancję obciążającą konwerter ujemno-impedancyjny, to ostatecznie 
otrzymujemy [74] 


Układ żyratora pokazany na rys. 6-53d bazuje na spostrzeżeniu, że macierz im- 
pedancyjną żyratora [73], [74] można przedstawić w postaci sumy macięrzy 
impedancyjnych, mających interpretację w postaci źródeł napięcia sterowanych 
prądem. Mamy mianowicie 


NIENIE 7 


co odpowiada schematowi blokowemu, pokazanemu w górnym fragmencie rys. 
6-53d. 

Przykładowa, najprostsza, realizacja takich źródeł sterowanych jest pokazana 
w dolnym fragmencie rys. 6-53d. Pewną wadą takiego układu żyratorowego jest 
to, że wszystkie zaciski, zarówno wejściowe, jak też wyjściowe, są nie uziemione. 
Można jednak tak zrealizować potrzebny tutaj zespół dwu sterowanych Źródeł 
napięciowych, ażeby zarówno wejście układu, jak i wyjście miały po jednym 
wspólnym zacisku uziemionym. Wymaga to jednak zastosowania dodatkowo 
czwartego wzmacniacza [74]. 

Można także wykonywać żyratory w postaci zestawu dwu sterowanych Źródeł 
prądowych. W takim przypadku korzystamy z rozkładu macierzy admitancyjnej 
żyratora [73] na sumę dwu macierzy odpowiadających takim źródłom. Rozkład 
taki ma postać 


0 .G] [0 G 00 
bl=|-6,0 |-k 0 |+|_a, . R 


a odpowiada mu schemat blokowy pokazany w górnym fragmencie rys. 6-53e. 
Przykładem realizacji takiego zespołu źródeł prądowych jest układ pokazany 
w dolnym fragmencie rys. 6-53e, zawierający w każdym „kanale” wtórnik i źródło 
prądu sterowanego napięciem. Widać z tego krótkiego przeglądu wybranych 
realizacji żyratorów, że mogą być one tworzone na podstawie różnych zasad. 
W zależności od przyjętej zasady otrzymuje się układy nie tylko o różnej liczbie 


wzmacniaczy operacyjnych, ale — co ważniejsze — o różnych wrażliwościach na 
zmiany parametrów i o różnych ograniczeniach pasmowych. Różne są też możli- 
wości powstawania w takich układach drgań pasożytniczych oraz wchodzenia 
w stabilne stany nasycenia wzmacniaczy operacyjnych w wyniku krótkotrwałego 
ich przesterowania. Są to oczywiście właściwości bardzo istotne z punktu widzenia 
zastosowań układów żyratorowych i wymagające szczegółowych analiz każdej 
z możliwych realizacji. Analizy tego rodzaju muszą uwzględniać cały szereg para- 
metrów i własności rzeczywistych wzmacniaczy operacyjnych i chociażby z tego 
tylko powodu są zadaniem bardzo uciążliwym. Elementy takich analiz dla kon- 
kretnych układów można znaleźć zarówno w cytowanych poprzednio specjali- 
stycznych pozycjach bibliograficznych, jak też w setkach specjalistycznych arty- 
kułów z tej dziedziny. 

Żyratory mogą być wykorzystywane nie tylko do realizacji analogów cewek 
uziemionych, jak na rys. 6-51, ale także do tworzenia złożonych struktur filtro- 
wych. Ażeby pokazać niektóre z takich zastosowań rozważmy najpierw zasady 
transformacji występujące w prostym, idealnym żyratorze opisanym macierzą 
admitancyjną o postaci 


0 G 

[] = | Bi) | (6-99) 
a więc o równaniach 

l =GU; (6-100) 

lh =—GU (6-101) 
Obciążenie takiego żyratora impedancją Z, prowadzi do zależności 

U, = — (= G,U,)Żi 

I, = G,(G, U; Zz) 
a stąd otrzymujemy, że 

uż gi | (6-102) 


"UL. GrGZ, 
Jeżeli żyrator ten jest sterowany ze źródła o SEM E, i impedancji wewnętrznej 
Zg, to zachodzą związki 
U, = E;— Zą(G, G,Z,U,) 


tzn. 
PA 
U, =- — - 
WYNGGZZ. PR 
I w rezultacie zależności definicyjnej (6-101) otrzymujemy 
| 
— Eg Z 
E UGZ, 
l, = —G 3 = —9 - 
> *1+G,G,Z,Z, 1 W 
Racz ZL 


G+G;Z% 
W ten sposób stwierdziliśmy, że z punktu widzenia obwodu wyjściowego układ 
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zachowuje się tak jak zawierający źródło o zastępczej SEM 


; 1 
E, = — GŻ, E, (6-105) 
i impedancji wyjściowej 
1 
Zu 6-106 
SNACACYA ( ) 


Gdybyśmy zastosowali prądową postać źródła w obwodzie wyjściowym, wówczas 
jego wydajność byłaby równa 
pzm c(B (6-107) 
Żyy 
Z zależności (6-102), (6-105) -- (6-107) wynikają bezpośrednio układy zastępcze 
struktur żyratorowych, zestawione w tablicy 6-9. 


Tablica 6-9 Schematy zastępcze niektórych struktur żyratorowych” [74] 


schematy zastępcze 
przy igeatnych zyratorach 


1 Podane w pozycjach 3--6 parametry schematów zastępczych odpowiadają założeniu, że wszystkie żyratory są 
jednakowe. 


Pewnego komentarza wymagają tutaj struktury 3 i 4. Zauważmy, że przy zwarciu 
zacisków 2—2 rezystancja wejściowa żyratora ż2 jest w każdym z tych układów 
nieskończenie wielka, co powoduje, że w przypadku układu 3 na wejściu /—/ 
otrzymujemy symulację indukcyjności, natomiast w układzie 4 — pojemności. 
Natomiast rozwarcie zacisków 2—2' w każdym z tych układów powoduje stan 
zwarcia na zaciskach wejściowych żyratora ż2 i w rezultacie stan rozwarcia na 
zaciskach wejściowych /—/'. Tak więc struktury takie zachowują się w układzie 
tak jak odpowiednio nieuziemiona cewka oraz kondensator. 


Badając zachowanie się układu w stanach zwarcia i rozwarcia możemy także 


analogicznie uzasadnić schematy zastępcze układu 5 i w konsekwencji także. 


układu 6. 


We wszystkich układach zestawionych w tablicy 6-8 bezstratność symulowanych 
indukcyjności czy pojemności wynika z idealizacji żyratorów oraz założonej tez- 
stratności kondensatorów (C, C+, C,, Cz). 


Żyratory realne (o niezerowych wszystkich wyrazach macierzy admi- 
tancyjnej) prowadzą do symulacji indukcyjności i pojemności ze stra- 
tami. 


W ograniczonym przedziale niezbyt dużych częstotliwości straty te jednak mogą 
być stosunkowo nieznaczne i w związku z tym własności filtracyjne takich obwo- 
dów z żyratorami są wystarczające dla wielu praktycznych zastosowań. 

Jak wykazują szczegółowe analizy konkretnych realizacji, żyratorowe analogi in- 
dukcyjności pozwalają osiągać dobroci sięgające kilkuset przy wrażliwościach do- 
broci na zmiany poszczególnych elementów rzędu jedności. Wrażliwość ta jednak 
wzrasta przy powiększaniu częstotliwości pracy wskutek działania pojemności 
wewnętrznych tranzystorów wchodzących w skład żyratora. Ogranicza to zasto- 
sowanie układów żyratorowych do niezbyt wielkich częstotliwości (ok. 1 MHz). 


6.4.2.2. Wzmacniacze z selektywnymi układami sprzężenia 
zwrotnego 


Działanie tego rodzaju wzmacniaczy jest oparte na wykorzystaniu zdolności 
pewnych układów RC do tłumienia sygnałów o widmie zawartym w otoczeniu 
pewnej częstotliwości f, (np. mostki RC) lub — przeciwnie —do uwypuklenia 
sygnałów w przypadku innych układów. 


Stosując układy o minimum transmitancji w pętli ujemnego sprzężenia zwrotnego 


lub układy o maksimum transmitancji w pętli sprzężenia dodatniego, otrzymuje- 


my wzmacniacze selektywnie wzmacniające szczególnie te sygnały, których widmo 
jest zawarte w wąskim otoczeniu częstotliwości ,„quasi-rezonansowej” fą. Klasa 
układów RC przydatnych do tych celów jest dość szeroka, zawierając zarówno 
układy o stałych skupionych [4], [37], [38], jak też układy o stałych rozłożonych 
[2], [30], [39]. 
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Przykład wzmacniacza z dodatnim sprzężeniem selektywnym jest pokazany na 
rys. 6-54 [12], [40]. Zasadniczą koncepcję przedstawia rys. 6-54a, gdzie wzmac- 
niacz pasmowy o wzmocnieniu ok. 3 V/V i nieodwracający fazy sygnału wzmacnia- 
nego (+) jest objęty pętlą selektywnego sprzężenia dodatniego, przy czym maksy- 


malna wartość transmitancji B(Bmas, = 1/3) jest osiągana przy fo = > 
n 
Ó ; Jelekt sprzęż dod 
Wy 
Rys. 6-54. 
Wzmacniacz 


Jprzęż, 

> 2 selektywny 

z selektywnym 
sprzężeniem 
dodatnim [12], [40] 


Wzmacniacz taki pozwala realizować znaczne dobroci (Q = f9/2Af34B) W warun- 
kach bliskich utraty stabilności (k,o x 3), odznacza się jednak dużą wrażliwością 
dobroci [12] na zmiany wzmocnienia k,o. Z tego powodu w rozwiązaniach prak- 
tycznych stosujemy wzmacniacze objęte silnym nieselektywnym sprzężeniem 
ujemnym (stabilizującym wzmocnienie) w sposób pokazany na rys. 6-54b. Jednak- 
że nawet w tej wersji układy te znajdują małe zastosowanie, szczególnie ze względu 
na dużą podatność do utraty stabilności ze względu na stosowanie sprzężenia 
dodatniego. 

Stosowane najczęściej ujemne sprzężenie selektywne realizujemy bądź w postaci 
układów o stałych skupionych — najczęściej typu „podwójne T” — bądź rozło- 
żonych. 

Układem ,,podwójne T” nazywamy czwórnik RC przedstawiony na rys. 6-65. 
Można wykazać [38], że transmitancja takiego układu dla rozwartych zacisków 


WOK 
Go" GRT 
Rys. 6-55. Układ „.podwójne T” (a) i jego charakterystyki częstotliwościowe (b, c) 


wyjściowych 2-2” wynosi 


2 


UG) _ toż” m" 
U1(5) PFO iR 
n 09 wj 
gdzie 
1 
ny nRC 


Wprowadzając miarę odstrojenia » 


możemy z (6-86) otrzymać transmitancję widmową 


U(jo) l (6-109) 
U; (jo) „2 n+l 

rj 

y ńn 


oraz odstrojenie dla spadku o 3 dB z warunku 


2 
En (6-110) 
p] n 


skąd, przyjmując że 


0? —04 2A0 
PRZNENMŁENIAZIEWE ;.. , WJOZKTAPAPNE 


y= N 
WO 00 
otrzymujemy 
nż +1 
2A034B a 209 F (6-111) 
=P ESP 6-112 
C ŻA03aB 2(n? +1) ( ) 
We 
+ Wy 
K 

Rys. 6-56. Przykładowe rozwiązanie wzmacniacza 
z czwórnikiem ,,2T” ER 


Jeżeli taki czwórnik ,„podwójne T” zastosujemy do zrealizowania sprzężenia 
zwrotnego we wzmacniaczu odwracającym fazę oraz małej impedancji wyjścio- 
wej i dużej impedancji wejściowej — w sposób pokazany przykładowo na rys. 
6-56 — wówczas transmitancja toru sprzężenia będzie w przybliżeniu określona 
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zależnością 6-109. Zgodnie ze wzorem 


k 
GT 1+kB 


otrzymamy charakterystykę amplitudową wzmacniacza opisaną zależnością 


2 n+ly” 
kę : > "n | 
A u prawa sę? i 6-1 13) 
k > ( 
1+kp+(> | 


gdzie k — wzmocnienie wzmacniacza odwracającego fazę. Stąd, przy założeniu 
k > 1, dostajemy 
„nż+1 
ŻAG3gB RZ n 


lav4 


09 k 


(6-114) 


Tak więc charakterystyka wzmacniacza w bliskim otoczeniu pulsacji wo staje się 
zbliżona do charakterystyki wzmacniacza z obwodem rezonansowym o dobroci 


Q; 


k 
OR 2 ! 
o odka 
ń 


(6-115) 


Jednakże, kiedy wzmocnienie wzmacniacza z obwodem rezonansowym maleje 
(praktycznie) do zera przy wzroście odstrojenia, to —jak widać z (6-113) — 
wzmocnienie omawianego wzmacniacza dąży do wartości asymptotycznej 


ką 


ka = TEG (6-116) 


gdzie k, jest wzmocnieniem wzmacniacza dla pulsacji w dążącej do zera lub nie- 
skończoności. Jeżeli wzmacniacz obejmowany takim sprzężeniem ma charakte- 
rystykę płaską w szerokim otoczeniu, to wówczas otrzymujemy charakterystyki 
selektywnego wzmacniacza RC pokazane przykładowo (dla n = 1) na rys. 6-57 
[40]. Kilka przykładów realizacji wzmacniaczy omawianego typu pokazuje rys. 
6-58. 

Odsyłając zainteresowanych do nieco bardziej szczegółowego opisu zawartego 
w [38] zauważymy jedynie, że wspólną cechą tych realizacji jest dbałość o wysoki 
poziom impedancji obciążającej układ „2T” (tranzystory MOS lub układy WO). 
Wadą wzmacniaczy selektywnych z układem „,2T” jest duża wrażliwość dobroci 
na zmiany wartości elementów R, C, bowiem [12] 


6 


Se = Q_IS$I = 20. | | | SA 


i=] 
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natomiast wrażliwość częstotliwości środkowej 


6 
So = D. ISte| = 2 (6-118) 
i=l1 


jest dwukrotnie większa od analogicznej wrażliwości obwodu rezonansowego. 
Ta właściwość powoduje małą przydatność omawianych rozwiązań do układów 
scalonych. Prowadzi także do rozwiązań hybrydowych, gdzie wzmacniacz k jest 
układem scalonym (wzmacniacz operacyjny), natomiast układ ,,„2T” jest wykony- 
wany z elementów dyskretnych, starannie dobranych [12]. 
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Rys. 6-57. Charakterystyki premie 


amplitudowe wzmacniacza 5 | |TDULA” 


pęot" 


selektywnego RC z układem © LIM 
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Rys. 6-58. Przykłady realizacji wzmacniaczy selektywnych z czwórnikami typu „„2T” [38] 
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Inny wariant zastosowania układu „,2T” przedstawia rys. 6-59. Cechą szczególną 
takiego rozwiązania jest to, że pozwala ono uzyskać opadanie charakterystyki 


; ; 1 zero 
dla częstotliwości » > 209160 < pak nachyleniami rzędu 20 dB na dekadę 


[41]. Wynika to z tego, że zarówno przy zmniejszaniu częstotliwości do zera, jak 
też przy znacznym jej wzroście sygnał sterujący wzmacniaczem podstawowym 
(tranzystory T2-:- T4 na rys. 6-59a) zanika do zera. 


d 


SJJ 


ZETA, Lwę =KCę 63 *>GJY (k>1) 
Rys. 6-59. Przykład realizacji wzmacniaczy selektywnych z czwórnikiem typu „,2T” (a i b) — 
ze zboczami stromo opadającymi dla dużych odstrojeń oraz schematy uproszczone dla w £ 0 
io > 0 (cid) 


W pierwszym przypadku można to stwierdzić, zastępując dla częstotliwości zbli- 
żonych do zera kondensatory — otwartymi kluczami (rys. 6-59c). Widać wtedy, 
że U,(0)=0. 

Gdy częstotliwość staje się bardzo wielka, można przyjąć, że w sprzężeniu wyjścia 
z wejściem wzmacniacza dominuje gałąź złożona z C, (rys. 6-59b). Prowadzi to 
do schematu uproszczonego, pokazanego na rys. 6-59d, gdzie efekt Millera po- 
woduje występowanie dużej pojemności zastępczej C,,, zwierającej praktycznie 
wejście wzmacniacza i zerującej amplitudę U). 


Przedstawione mechanizmy zmniejszają wzmocnienie asymptotycznie do zera 
i równocześnie powiększają szybkość opadania charakterystyk amplitudowych 
wzmacniacza (stromość zboczy). Dodatkowym warunkiem jest tu jednak zapew- 
nienie małej wartości rezystancji Ry, czemu służy wtórnik emiterowy zastosowany 
w przypadku układu z rys. 6-69c. 

Jeżeli w takim układzie 


Ra =2R,=R 
li 
Go 
wówczas częstotliwość maksymalnego wzmocnienia /, wynosi 
| 
ama -1 
fo = zzRE | (6-119) 


natomiast zastępcza dobroć wzmacniacza Q; 


— _%0 k 

= GAosa 7 2 

Niewielkie zmiany parametrów R i C układu „2T” spowodują przestrojenie 
i zmianę dobroci, przy czym oznaczając 


(6-120) 


R 
AR; =" Ri z 


otrzymujemy [41] odstrojenie Awg od wartości pierwotnej wy 


A©069 ZĘ” 3 AR, k 
A©09 se 1 AR, 
PORRAC 
i zmienioną dobroć Q;' 
' (20) 1 
p — Z 6-122 
£ ŻAW3zaB 1 ( ) 


„1 AR 
k 4 R 16 R 


Wartości Q, w takich wzmacniaczach mogą osiągać rząd wielkości kilkuset. 
Pojemność C, (patrz rys. 6-59a) pozwala na ukształtowanie charakterystyk 
wzmacniacza, zabezpieczające przed utratą stabilności. 

Atrakcyjnymi — z punktu widzenia nowoczesnych technologii — są realizacje 
czwórników selektywnych przy użyciu linii RC o stałych rozłożonych. Przykła- 
dem takiej linii w układzie scalonym może być opornik dyfuzyjny wykonany 


1) Przy założeniu, że opornik R (od strony wejścia wzmacniacza) — patrz rys. 6-59b —- ma war- 
tość nominalną, tzn. R. = RAI]. 
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na wyspie o izolacji złączowej. Łatwo można zauważyć, że struktura takiej linii 
może być zarówno jednorodna, jak też nie, a ponadto jej parametry mogą przy- 
bierać zróżnicowane wartości. Prowadzi to do bardzo szerokiej klasy możliwych 
układów, którym poświęcono odpowiednio obszerną literaturę, np. [39], [12], 
[43], [30], [42], [44], [46]. Najprostsze „filtry zerowe ””*”, oparte na własnościach 
jednorodnych linii RC, zestawiono w tablicy 6-10. 


Tablica 6-10 Własności filtrów zerowych o stałych rozłożonych 


U. I U 
Układ Ka 2(5) h= 2(5) szk 1(5) 
U,(5) I(S) 116) 
U R 
1+NOsho 5( 1 _NO 
| u ||WR jl ch6+NOshO 6 | th 
ka= 


1+ N6sho R [ sh6©+2N60(ch6—1) 
ch6+ NOshO 5| chO©+ NOsho ] 


1+NOsho 5 chO©+N6sh6 ] 


| chO+NOshO ©| shO+2N0(ch6—1) 


1+N6shO R sh ] 
ch©+ NOshO sla 6+ NOsh© 


| 
| 
| 


gdzie s=s+jo, 60= VsRG 5 


Własności transmisyjne „„filtrów zerowych” ze skupioną rezystancją (a i b) są 
identyczne jak filtrów ze skupioną pojemnością (c i d), a ponieważ wykonanie 
opornika NR jest prostsze od wykonania kondensatora NC, najczęściej stosowane 
są układy a. 


1) Filtrami zerowymi [12] nazywamy takie czwórniki omawianego typu, których transmitancja 
dla nieskończenie wielu, ale skończonych pulsacji wg;, przybiera wartość zerową. 


W warunkach roboczych filtr taki działa w układzie przedstawionym na rys. 6-60 
i wówczas transmitancja skuteczna [42] 


(1 + day Ry) R, 


Bie) = Ry[a11 F222—2+2,(RG+ R„)] +22 +04, RO+ 2 
+42 Ry 702, RyR, * 
przyjmuje wartość zerową wówczas, kiedy 
Ima, =0 (6-124) 
1+ Rqo' Rea, = 0 (6-125) 


Rys. 6-60. Filtr zerowy w warunkach roboczych 


Podstawiając parametry macierzy |a| dla jednorodnej linii RC, które mogą być 
zapisane w postaci [42] 


411 F dr = chy jvno 


dy =-—R "shy jvno 


gdzie 
4 z0oRC; vP=o/|og 


i oznaczając dodatkowo y = 


o , możemy warunki (6-124) i (6-125), tzn. 


warunki zerowania transmitancji (nazywane czasami warunkami rezonansu) 
zapisać w postaci równań 


MOZ no 124" 
th ts]/ > (6-124') 


y = a — (6-125') 
V 2 'ch zi * sin 5 
mających nieskończenie wiele par rozwiązań (70;, y;). Dla dodatnich Ryg pierwsze 


z nich są następujące: 


t 


11,187 
No: = 11,187, tzn. ao =—ka 
Yi = 5,62-1072, tzn. Ryc; = 0,0562R 
| ś 149,32 S$ 
Ho2 = 149,32, tzn. mo = Ć m 13,350g4 


Ya = 2,89: 1075, tzn.  Ryo2 = 2,89: 1075R J 
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Podstawiając wartości Rygy 1 Ręo2 do (6-123), możemy stwierdzić, że charakte- 
rystyki amplitudowe takich „filtrów zerowych” w otoczeniu wg; OTAZ ©g> (a także 
dalszych pulsacji ,,rezonansowych”) są ogólnie asymetryczne [39], [42], przy 
czym asymetria ta jest najsłabsza dla otoczenia wg;. Z tego względu w rozwiąza- 


08 Ąadg (Gy) 


Ó 
+ 1809 
0? 
— 1809 
Rys. 6-61. Charakterystyki 
częstotliwościowe filtru 
wRĘ zerowego z jednorodną 
AE 2 linią RC [39 
d1 10 3595 10 100 WASZA 


niach praktycznych wykorzystujemy pierwszy ,,rezonans”, stosując Ry x 0,05R 
oraz odpowiednią wartość RC. Charakterystyki częstotliwościowe samego filtru 
mają wówczas kształt przedstawiony na rys. 6-61. Obok asymetrii zwraca tutaj 
uwagę gwałtowna zmiana przebiegu charakterystyk fazowych — występująca 
przy zmianach N = R;/R— mająca istotne znaczenie dla zapewnienia stabi|- 
ności wzmacniacza [44]. 


Warunki stabilności mają tu jednak złożoną postać, bowiem zakładając nawet, 
że wzmocnienie wzmacniacza obejmowanego pętlą sprzężenia z takim filtrem 
zerowym (rys. 6-62) jest rzeczywiste i ma wartość stałą k, otrzymujemy —— przyj- 

= 2 ; k ; A 
mując oznaczenia jak w tablicy 6-9 oraz zależność kp = Fare NIANIE 
charakterystyczne o postaci 


chO+ NO(1+k)shO+k = 0 (6-127) 


Rys. 6-62. Przykład wzmacniacza selektywnego z zastosowaniem fe Rę 
jednorodnej linii RC 

którego pierwiastki (dla N 4 0) można wyznaczyć jedynie metodami numerycz- 
nymi lub graficznymi. Rozwiązanie takie pokazuje, że miejscem geometrycznym 
tych pierwiastków są linie — w płaszczyźnie s— których postać zależy od pa- 
rametru N [44]. Jeżeli charakterystykę wzmacniacza selektywnego — jak na rys. 
6-62 — przybliżymy (w wąskim otoczeniu wg) do charakterystyki wzmacniacza 
z obwodem rezonansowym o postaci (6-54), wówczas zarówno dobroć Q, jak 
też pulsacja ,„rezonansowa” będą zależne zarówno od parametru N, jak też 
wzmocnienia wzmacniacza k. 


Rys. 6-63. Zależności dobroci 
zastępczej Q od wzmocnienia 
wzmacniaczą i parametru 


UA g0 408 404 405 406 408 


Charakter takich zależności przedstawia rys. 6-63 [44]. Szczegółowa dyskusja 
pokazuje, że małą wrażliwość na zmiany k uzyskuje się przy stosunkowo dużych 
wartościach N (rzędu 0,05--0,06), natomiast wrażliwość na zmiany N jest naj- 
mniejsza przy małych wartościach tego parametru. Zazwyczaj wzmocnienie k 
jest parametrem mniej stabilnym aniżeli parametr N, co powoduje, że za opty- 
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malne wartości N uznaje się wartości leżące w przedziale 0,035--0,045 (« = 
= 22--28) [44]. 

Istotną zaletą „(filtrów zerowych” omawianego typu jest to, że częstotliwości 
„rezonansowe”” nie zależą od obciążenia R, filtru [12]. Jednakże zmiana tego ob- 
ciążenia powoduje zmiany szerokości pasma filtrów (a więc i wzmacniacza). 
Można także pokazać [39], [12], [42], że właściwości selektywne „filtrów zero- 
wych” z liniami RC niejednorodnymi — w szczególności symetria i stromość 
zboczy — mogą być znacznie lepsze od analogicznych własności układów z linia- 
mi jednorodnymi. Niejednorodności te powinny przy tym zapewniać wzrost 
„jednostkowej” rezystancji i zmniejszenie pojemności w miarę zbliżania się do 
końca linii [42]. Szczegółowe rozważanie optymalizacji tego typu wykracza 


_ jednak poza zakres naszych rozważań. 


Innym interesującym wariantem układowym jest stosowanie kaskadowego łą- 
czenia linii RC o różnych parametrach w sposób przedstawiony na rys. 6-64, 
szczegółowo omówione w [46]. Pokazano, że jest to rozwiązanie szczególnie 
przydatne we wzmacniaczach o małych wartościach wo, przy czym struktury 
optymalne charakteryzują wartości a > 1 orazb < 1. 


R aR 
OE maa ZEE yz 
Rys. 6-64. Filtr zerowy kaskadowy (dla małych częstotliwości) 


Przykłady wzmacniaczy selektywnych omawianego typu przedstawia rys. 6-65. 
W układzie z rys. 6-65a tranzystor T3 służy do wzmacniania sygnału w pętli 
sprzężenia zwrotnego, natomiast tranzystor 7/ separuje źródło sygnału od pętli 
sprzężenia zwrotnego, określając równocześnie wartość prądu płynącego w ga- 
tęzi T2-R-T1. Opornik Rz, (rzędu kQ) jest stosowany głównie dla zmniejszenia 
zniekształceń nieliniowych, natomiast opornik Rgz, stabilizując punkt pracy 
tranzystora T3, wpływa także na wzmocnienie w pętli i określa „dobroć wzmac- 
niacza” Q (szerokość pasma pr:enoszonego). Zaletą układu jest mała podatność 
na generowanie drgań pasożytniczych, wynikająca z tego, że w pętli sprzężenia - 
zwrotnego d;iałają jedynie tranzystory T2 i 73. Układ jest chętnie stosowany 
w zakresie stosunkowo dużych częstotliwości (setki kHz — kilka MHZ). 

Układ z rys. 6-65b jest stosowany często przy nieco mniejszych częstotliwościach 
(dziesiątki — setki kHz), co jest ułatwione przez to, że w takim układzie przez 
linię R płynie jedynie prąd bazy tranzystora T3, dopuszczając wartości jej re- 
zystancji rzędu dziesiątków kQ. 

Układ z rys. 6-65c charakteryzuje się zastosowaniem tranzystora unipolarnego 
(MOS-FET), dzięki czemu prąd płynący poprzez linię R jest znikomy, co obok 
szczególnie dużej impedancji wejściowej takiego tran: ystora czyni układ szczegól- 
nie przydatnym do pracy w zakresie małych częstotliwości (setki Hz — dziesiątki 


kHz). Zastosowanie wtórnika z tranzystorem T3 jest tutaj podyktowane chęcią 
uzyskania dużego wzmocnienia napięciowego stopnia z tranzystorem unipolar- 
nym, co wobec niewielkich (zazwyczaj) wartości konduktancji g„ skłania do 
stosowania dużych rezystancji Ry i separowania od bocznikującego działania 
rezystancji wejściowej tranzystora T2. 

Bardziej szczegółową — ilościową — analizę przedstawionych powyżej układów 
można znaleźć w [42]. 


Rys. 6-65. Przykłady 
wzmacniączy 
selektywnych z liniami 
RC tworzącymi „„filtry 
zerowe” 


Wzmacniacze z filtrami omawianego typu edznaczają się jednak pewną istotną 
wadą, którą jest proporcjonalność wrażliwości dobroci do jej wartości. 
Przykładowo [39], wrażliwość dobroci wzmacniacza z linią jednorodną RC na 
zmiany parametru « = R/Ry wynosi 


S2 m 0,5640 (6-128) 


co praktycznie oznacza, że dla dobroci rzędu kilkadziesiąt utrzymanie jej war- 
tości w granicach + 10%, wymaga tolerancji R/R, poniżej 1%. 

Również wrażliwość w; mocnienia ,„rezonansowego” na zmiany parametrów jest 
znaczna i proporcjonalna do dobroci [39]. Ponadto pewną wadą omawianych 
wzmacniaczy są także trudności związane z ich przestrajaniem. Zagadnienie to 
jest omawiane np. w [47]. 


25 Wzmacniacze i generatory 
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6.4.2.3. Wzmacniacze i filtry z nieselektywnymi sprzężeniami 
zwrotnymi 


a. Uwagi wstępne 


Jak mówiliśmy już poprzednio, warunkiem uzyskania stromego — 
selektywnego — przebiegu charakterystyk amplitudowych wzmacnia- 
czy czy filtrów jest zapewnienie dużej dobroci biegunów ich transmi- 
tancji. 
Okazuje się, że dla realizacji tego warunku wcale nie są konieczne obwody re- 
zonansowe RZC bądź ich analogi z symulacją indukcyjności ani też omawiane 
w poprzednim punkcie selektywne sprzężenia zwrotne. Można bowiem osiągnąć 
dużą dobroć biegunów transmitancji poprzez zastosowanie odpowiednich zespo- 
lonych sprzężeń zwrotnych. W ogólnym przypadku realizacja wzmacniacza se- 
lektywnego bądź filtru o n biegunach jest możliwa dwoma sposobami. Pierwszy 
Z nich polega na wykonaniu bezpośredniego całego — na ogół złożonego — ukła- 
du o żądanej transmitancji. Drugi natomiast prowadzi do tego samego celu 
poprzez zestawienie, w formie struktury kaskadowej lub wielopętlowej, odpo- 
wiednich sekcji standardowych. Są nimi najczęściej bierne sekcje RC pierwszego 
rzędu oraz aktywne sekcje RC drugiego rzędu, mające na tyle duże impedancje 
wejściowe i małe wyjściowe, że praktycznie ich oddziaływanie na własności sekcji 
współpracujących może być pomijane. Zaletą tej drugiej metody realizacji układu 
selektywnego jest nie tylko możliwość niezależnego strojenia każdej sekcji, ale 
ponadto bardzo często mniejsze wrażliwości wypadkowe aniżeli w przypadku 
bezpośredniej realizacji zadanej transmitancji. Z tego względu taka metoda 
realizacjj wzmacniaczy selektywnych jest dzisiaj powszechnie stosowana, a jej 
centralnym zagadnieniem układowym staje się optymalna realizacja sekcji dwu- 
biegunowych w ogólnym przypadku mających także dwa zera i dlatego nazywa- 
nych bikwadratowymi”. Oczywiście postać licznika ma wpływ na cha- 
rakterystyki amplitudowe i fazowe sekcji, a ilustracją tego oddziaływania może 
być rys. 6-66, przedstawiający charakterystyki sekcji dwubiegunowych o różnych 
licznikach transmitancji; stosując nazewnictwo zaczerpnięte z teorii filtrów w przy- 
padku a) mówimy o sekcji dolnoprzepustowej, w przypadku b) o sekcji środkowo- 
przepustowej, natomiast w sytuacji c) o sekcji górnoprzepustowej. 
Optymalizując realizację bierzemy pod uwagę: 
a) liczbę wzmacniaczy operacyjnych lub tranzystorów oraz liczbę oporników 
i kondensatorów wymaganych w danym wariancie układowym, 
b) wymagane wartości: wzmocnień wzmacniaczy oraz sumarycznych i maksymal- 
nych rezystancji i pojemności potrzebnych dla uzyskania danej pul- 
sacji wg i wymaganej dobroci Q?”, 
1) Wielu autorów używa nazwy ,,sekcja bikwadratowa” jedynie w stosunku do układów, których 
transmitancja ma licznik L(s) = bo++b;s+b>s?, przy czym by, b 4 0. W naszych rozważa- 
niach nazwa ta będzie stosowana także, gdy b; i bz będą miały wartość zerową. 


2) W niektórych przypadkach np. sekcji z jednym układem aktywnym typu wtórnika istotnym 
parametrem staje się zależność dobroci od stosunku pojemności lub rezystancji. 


c) wypadkowe wrażliwości: dobroci i pulsacji wo 


n 
tzn. wartości S$i Sę = O. |S$ 


i=l 


oraz Sol So 2. De 
i-1 


zdefiniowane w p. 6.4.1, 

d) ograniczenie wartości dobroci oraz pulsacji wy powstające w danym układzie 
wskutek ograniczeń pasma i immitancji roboczych wzmacniaczy ope- 
racyjnych lub tranzystorów, 

e) wymagane poziomy mocy zasilania, 

f) zależność dynamiki całej sekcji od dynamiki występujących w niej wzmacniaczy 


operacyjnych. 
a b 0 
i 8 
f f 
4 0 h 
h S 
KG)- zzedsz6 KUS)=KO zzz KS)-Ky SZępszj 


Rys. 6-66. Charakterystyki amplitudowe wzmacniaczy z transmitancjami drugiego rzędu 
różnych rodzajów, przy znacznej dobroci biegunów 


Dopełnieniem wrażliwości wymienionych w punkcie c) jest czasami współczynnik 
N wrażliwości pasma 3 dB. Miarę tę otrzymujemy na podstawie zależności 


ŻAG3 gB = BZ rod 
prawdziwej w układach o dużej dobroci (O > 1). 


Jeżeli zmiany parametrów układu x; wywołały przyrosty Awo i AQ, to zacho- 
dzi wówczas zależność 


B+AB = (6-129) 


09-+ Ao KZ [+ A0o  AQ_ Avg, o | 
Q+49 0 Wo Q wo ©Q 


Stąd, dla niewielkich przyrostów, otrzymujemy 


AB  Avoo AQ 
Bu. 0 (6-130) 


25% 
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co wobec 
2 - me Se (6-131) 
$ R. sę . za (6-132) 
pozwala napisać 
2 R >, (Sz: — SĘ, =" | (6-133) 


Jeżeli założymy następnie, że względne zmiany wszystkich parametrów układu są 
Ax;| _ |Ax 
=Ę 


*|-/$ew 
We V 2. 6:-s9) > (5% — SQy2 (6-135) 


jest właśnie współczynnikiem wrażliwości pasma 3 dB wzmacniacza”. 

Z przedstawionego przeglądu „„mierników jakości” danego układu wynika, że 
optymalizacja taka jest w ogólnym przypadku procesem złożonym i często skła- 
niającym do przyjmowania kompromisów. Zagadnieniom tym jest poświęcona 
ogromna liczba publikacji z których — przykładowo — można wymienić [65], 
[66], [76], [77], [79]-- [100]. 


jednakowe, tzn. to otrzymamy ograniczenie 


(6-134) 


ix] ska 


Tutaj 


b. Sekcje o jednym wzmacniaczu operacyjnym (elemencie 
aktywnym) 


Po tych uwagach wprowadzających przejdziemy teraz do krótkiego omówienia 
wybranych realizacji sekcji bikwadratowych. Zaczniemy od struktur najprost- 
szych, zawierających jeden wzmacniacz operacyjny, których przykładem może być 


1) Dla oceny wrażliwości złożonych, wieloparametrowych, realizacji filtrów aktywnych stosuje 
się statystyczne miary wrażliwości. Przykładem może być miara wrażliwości Rosenbluma- 
-Ghausiego [101] 


01 
= | W ISĘ(%, o)|?oż, do 
01 i 
w której: x; — parametry elementów RC o wartościach | wzajemnie nieskorelowanych i i mających 
rozkłady normalne, X; — wartości oczekiwane jw., oz, — wariancja zmiennych x;; 04, 02 — 
pulsacje graniczne (—3 dB). 


sekcja pokazana na rys. 6-67a. Zakładając, że impedancja wejściowa wzmacnia- 


cza operacyjnego jest bardzo duża, a wzmocnienie ko niezależne od częstotliwości | 


i wartości impedancji Z4, możemy napisać 


U, = -ko U, = -k|uŻ) (6-136) 
2 
U,-U, U U,-—U;, . 
l, = = ka 6-137 
ACC? "JES RODZA PR 


Rys. 6-67. Przykłady prostych 
sekcji bikwadratowych Sallena- 
-Keya 


Podstawiając zależność (6-136) do (6-137) otrzymujemy 


- Urzżz*ziezzz)| 
U; = + ZZ; "Z. lk Z; (6-138) 
lub po uzależnieniu napięcia U, od napięcia U, zgodnie ze wzorem (6-136) 
1 Za: Z „sZĄ ( Z, ] 
U = —-—U]l+>z+>+z-|1+k+—- 6-138' 
GZ | zz eż, Z, > 


Teraz możemy już wyznaczyć transmitancję k„ analizowanego układu 


U. -k 
ku — 2 = aa za Jaz 6-1 
U” TFYCZIŻJIZ KAŻ UTEIJI PZ 


6/375 
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Jeżeli przyjmiemy następnie, że dwójniki Z, --Z4 mają postać jak na rys. 6-67b, 
tzn. . 


1 1 
WAĆ JESC di ls= Gz R Y4ą=sCi 
2 


wówczas otrzymamy [65] 
__ Ko 6 
1+kę C 
CG1 +C1G2 + CG; gd: GG, 
(1-+ko) C, Cz (1+ko) C; C2 


k, = 
s2+ 


(6-139') 


a więc transmitancję o postaci zbieżnej z transmitancją wzmacniacza selektywnego 
RLC, opisaną wzorem (6-54). W ten sposób pokazaliśmy, że układ jak na rys. 
6-67b jest środkowoprzepustowym filtrem aktywnym. Korzystając ze wzoru (6-70) 
możemy w takim układzie wyznaczyć dobroć Q oraz pulsację wg w. zależności od 
parametrów sekcji 


Q = V aod> 2, VG Cz G; Gz(1+ko) (6-140) 
2 1/8.21/ —_ G162 _ : 
aw Asy Ve, C(+k,) SER 
Gdyby G; = G, = G oraz C; = C, = C, to mielibyśmy 
=" 
Gi ma (6-140') 
© > m 6-141' 
- C yi+ko (6-141 ) 


Oznacza to w szczególności, że dla osiągnięcia danej dobroci © wzmoc- 
nienie wzmacniacza musi mieć wartość 
ko = 90*—1 (6-142) 
tzn. przy Q© = 100 wzmocnienie powinno wynosić ko = 90 000 V/V. 
Jest to warunek trudny do spełnienia, s .czególnie w szerokim przedziale 
częstotliwości, i niewątpliwie stanowi wadę omawianej realizacji. 
Jednakże ma ona także i ważną zaletę, jaką — obok prostoty — jest 
mała wrażliwość. 

Z podanej zależności (6-140) wynika bowiem, że [81] 


k 1 
o-_ Ko _1 

ŚŁ= ZAd+k,) 2 

S$, = SQ = ż (6-143) 


Tego rodzaju sekcję można jeszcze optymalizować poprzez dobór pojemności 


SR, otrzymując np. przy RZA = są 100 [81] korzystniejszy warunek na 
Cz Ca  G 
wymagane wzmocnienie, a mianowicie 

= 4Q2—1 (6-142') 


i znacznie mniejsze wrażliwości. 
Takie same własności transmisyjne ma także sekcja pokazana na rys. 6-67c. Jeżeli 
do ogólnej zależności (6-139) podstawimy odpowiadające temu przypadkowi war- 


1 
tości Z, = RIĄ Z, = Ry, Zz = —-—, Z4 = Ra, to otrzymamy 


SC; SC 
a = 6-139'' 
k m (C,G,+C; G;+C€,G,+G,C> PA G; G> 2 (1-+k.) ( ) 

| GC C,C k 
skąd 
_ VCiCzG2G,(1+kv) _ Vitko (6-140) 
CC, G,+ CG +G,C;, C+=C 3 
G1=G2 
0 Z Vae Gz (1+k5) = 2 1 +k5 (6-141'') 
Sz "4: 


Zestawiając te zależności ze wzorami (6-140) i (6-140') otrzymanymi dla po- 
przednio analizowanej realizacji łatwo zauważymy identyczne wrażliwości dobroci. 
Pulsacja w9 zależy identycznie od wartości G, oraz C;, natomiast jej wrażliwość 
na zmianę k; jest identyczna pod względem wartości bezwzględnej, a różna co do 
znaku”. Sekcja o ogólnej postaci przedstawionej na rys. 6-67a może realizować 
nie tylko filtr czy wzmacniacz środkowoprzepustowy, ale również układy dolno- 
lub górnoprzepustowe. W szczególności przy realizacji przedstawionej na rys. 
6-674 mamy Z, = Ry, Z, = Ry, Ia =SC;, 1 Y4 = SC, co podstawione do za- 
leżności (6-139) daje 


ko 
" RyRzC,C 
k,= 14'12-1 +2 6-139" 
PaCZ + R) C, +Ry C(1+ko) Ę. 1 ( ) 
i w rezultacie 
VR; R; GG t 
= > 6-140" 
© = "RGG LRC, ER, CFE.) ( ) 
1) W układzie z rys. 6-67b było SĘ = +ZEEŻ" natomiast w omawianym przypadku mamy 
Qa 


ko 


0, PE | ww pon PA 
Sto = —ZT+K) 


6]3T1 | 


_378/6 


Sekcja o takiej postaci jest zatem układem dolnoprzepustowym. 
Natomiast w przypadku przedstawionym na rys. 6-67e mamy 


1 1 
Mi = SC,” Za = SC” Y3 = G;, ' A = G>, co wobec zależności 
(6-139) daje 
-k s2 
ki = ; > —— 3 iv 
26: C1+G) C; + C G,(i ko), G; Ga. (6 139 ) 
GC Cz C; Cz 
oraz i 
SE VG, G,C, C> > 
Ć = GC, 16, Ć,+G,C;(1TE,) (6-1407') 


W ten sposób stwierdziliśmy, że przy takiej realizacji sekcji otrzymujemy układ 
górnoprzepustowy”). 


Rys. 6-68. Przykłady realizacji sekcji środkowoprzepustowej k, = przy użyciu 


aS 
s?-+bs-+e 


wzmacniaczy nie odwracających fazy 


Poza układami wykorzystującymi wzmacniacz odwracający fazę znane i stoso- 
wane są także sekcje ze wzmacniaczami nie odwracającymi fazy. Przykładem 
może być np. układ przedstawiony na rys. 6-68a. Przy założeniu, że wzmacniacz 
operacyjny ma niezależne od częstotliwości i wartości G, wzmocnienie (+k5) 
oraz że nie obciąża na wejściu obwodu sprzężenia zwrotnego możemy napisać 


U, sR3 CC. 
ZA rzy: 6-144 
U, ko 1+sRą '8P U ( ) 
zde 000) (6-145) 
R, R: 


Podstawiając z pierwszej z tych zależności U, = /,(U,), a następnie U, = f,(U>) 
otrzymujemy 


Gi 
„a U, R . "m7 
"W a, Cz(6, + G)+G3(C, +C3)— GGzko , (61 +62)63 
C;Cz C,;C; 


(6-146) 


1) W rozważaniach naszych pomijaliśmy ograniczenie pasmowe wnoszone przez wzmacniacz 
operacyjny. Z tego powodu w rzeczywistości przy © — 00 moduł transmitancji maleje do Zera. 


OTaZ 


V(G,+G.)G; C, C» 


że - 6-14 
0 = ©.(6;+6)+G;(C, +C.)- CzGzko (8027 


Przyjmując np. G, = G, = 2G; = G, C, = C; = C otrzymujemy zależność 


= 6-147' 
Q= = (6-147') 
a więc wymagana wartość wzmocnienia kę wynosi 


o = 3—1/Q (6-148) 


Pokazaliśmy w ten sposób, że sekcja bikwadratowa ze wzmacniaczem 
nie odwracającym fazy ma ważną zaletę, jaką jest niewielka wartość 
wzmocnienia wymagana dla osiągnięcia dużych wartości dobroci. 


Tak małe wartości ko można osiągnąć poprzez zastosowanie silnego aperiodycz- 
nego sprzężenia ujemnego we wzmacniaczu operacyjnym lub stosując proste 
1 --2-tranzystorowe wzmacniacze, co umożliwia osiąganie dużych wartości często- 
tliwości granicznych takich wzmacniaczy. 


Równocześnie jednak układ odznacza się dużą wrażliwością, i to za- 
równo na zmiany wartości ko, jak też wartości pojemności i rezystan- 
cji. 


Wynoszą one tutaj [81] 


SĘ, = 30—1 ] 

SQ, = —S6, = + 

kg 32 (6-149) 
sę, = 20—3. 

58, =>-0 


i jak widać osiągają duże wartości bezwzględne, zwłaszcza w układach o dużej 
dobroci. 

Inne realizacje takich sekcji ze wzmacniaczami nie odwracającymi fazy mają po- 
dobne własności. Wrażliwość za zmiany ko powoduje, że za dobre układy tej grupy 
uważa się sekcje z wtórnikami (ky x +1), odznaczającymi się — jak wiadomo — 
dużą stałością parametrów. Przykładem takiej sekcji jest układ pokazany na rys. 
6-68b. Przy założeniach jak wyżej przyjętych dla wzmacniacza operacyjnego, 
otrzymujemy w tym przypadku [83] 


6/379 


380/6 


Ek U2 em 

ky = 
sa ZG (6-150) 

R ZÓW 

s24 C2(G, + 62) + C+ [G, + G3 +Gz(l-koj] | G;(G, + G2) 

Ć;C; 07 Cz 
a stąd 

Q - V G;(G; +G,) Ci C; (6-151) 


C,[G; t Gz +G,(1=kv)] + C(G, +G,) 


Z zależności (6-151) wynika, że przy zastosowaniu wtórnika, tzn. ko £ +l, 
możliwe jest uzyskanie dużych wartości dobroci, jeżeli tylko różnice pomiędzy 
pojemnościami C;, C, i konduktancjami G,, Gs będą dostatecznie duże. Równo- 
cześnie jednak można pokazać [84], że w porównaniu z przypadkiem, gdy ko > 1 
otrzymujemy przy danej pulsacji wg wielokrotnie większą wartość iloczynu RyCz 
przy wartościach wzajemnych stosunków pojemności i konduktancji sięgających 
setek. 

Prowadzi to do znacznego wzrostu wypadkowej wrażliwości na ele- 

menty pasywne sekcji i stanowi istotną wadę takich realizacji. 


Tak więc i tego typu układy o jednym tranzystorze lub wzmacniaczu operacyjnym 
są praktycznie przydatne tylko w układach o niewielkich dobrociach (Q < 10) 
chociaż osiągane wartości pulsacji wy mogą być w tym przypadku stosunkowo 
wysokie (/, rzędu setek kHz). 

Aby wyczerpać temat sekcji bikwadratowych z jednym wzmacniaczem operacyjnym, 
należy dodać, że poprzez odpowiednią rozbudowę obwodów sprzężenia zwrotne- 
go, prowadzącą do określonego rozkładu zer ich transmitancji, można w pewnych 
granicach dokonywać wymiany pomiędzy wymaganą dla danej dobroci Q wartością 
wzmocnienia a wrażliwościami na k, i parametry pasywne sekcji. Szczególnie często 
jest do tego celu wykorzystywana struktura sprzężenia zwrotnego o postaci ukła- 
du „podwójne T”, przy czym ma ona tak dobierane parametry, aby zera transmi- 
tancji leżały w prawej półpłaszczyźnie zmiennej zespolonej s. Przyjmując postać 
standardową tego układu jak na rys. 6-69a otrzymujemy transmitancję napięcio- 
wą y(s) o postaci [84] 


_ Us) _ 1+as+s" 


6) = 1,(s) * T+fstsż 


(6-152) 


gdzie: a= mę —1 


m 1 1 
Bomi gd 
n n m 


Przy sprzężeniach selektywnych, które omawialiśmy w p. 6.4.2.2, mieliśmy m = 
= 0,5 i n = 1,0, co odpowiada « = 0 i położeniu zer y(s) na osi urojonej. Jeżeli 


natomiast zmienimy wartości tych parametrów i np. przy m = 0,5 przyjmujemy 
n > 1, wówczas zera te przechodzą do -.prawej półpłaszczyzny (układ przestaje 
być minimalnofazowy). Ta własność trójnika „podwójne T” jest wykorzysty- 
wana do optymalizacji sekcji bi-kwadratowych o postaciach jak na rys. 6-69b 
ic. 


Rys. 6-69. Uogólniony układ ,,podwójne T” (a) oraz przykłady jego zastosowania do realizacji 
sekcji bikwadratowych (b, c) 


W układzie z rys. 6-69b zachodzi zależność 


U,(S) = ko U1(5)— y(5) ko U>(5) (6-153) 
a zatem 
U. U2(5) _ ko 
SOC 6) TEyGiko ER 
Podstawiając do tej zależności wartość y(s) otrzymamy 
„= r 6” +fs+1) 
k,(s) = Pois: SENEKA (6-155) 
5 s7+5 (GSF +1 
kę+1 
co oznacza, że dobroć biegunów ma wartość 
1+ko 
z -156 


Inaczej można powiedzieć, że w tym przypadku dla osiągnięcia danej dobroci Q 
potrzeba, by wzmocnienie ką miało wartość 


ko = m = ln, m, 0) (6-156 
Poprzez odpowiedni dobór wartości A — tzn. ustalenie rozkładu zer transmitancji 
y(s) — możemy powodować zmniejszanie lub powiększanie wymaganej wartości 
ko. Można przy tym pokazać [84], że gdy następuje zmniejszanie wymaganej 
wartości ky, wówczas wzrastają wrażliwości transmitancji k zarówno na zmiany 
elementów aktywnych, jak też pasywnych. 


6/381 
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W układzie z rys. 6-69c zachodzą zależności 


U,(5) = U2(5) +y(S)[U; (5) — U>(5)] | (6-157) 

U,(s) = —ko U;(5) (6-158) 
z których otrzymujemy 

U,(5) —koy(5) i 
k,„(s) = = -1 
A756  TFRU-v6] aż 
Podstawiając wartość y(s) otrzymujemy w takim przypadku 
< —ko(1+as+s?) 

KO zyk Ek.) -akj+i1 9) 

a więc dobroć biegunów 
1 

t= Blko+1)—ako 80 

lub wymaganą wartość wzmocnienia 
PO>I | 
ko 7 —=f(n, m, 6-161' 


Tak więc i w tym przypadku otrzymujemy podobne możliwości kształtowania 
własności takiej sekcji jak w przypadku układu poprzednio analizowanego. 
Warto podkreślić, że jak widać z zależności (6-155) oraz (6-160), zera transmitan- 
cji k„(s) są różne aniżeli ich bieguny, a więc nie następuje redukcja biegunów i ich 
rozkład oraz dobroć decydująco wpływają na kształt charakterystyk częstotli- 
wościowych takich sekcji bikwadratowych. 

Wymiana wrażliwości na wzmocnienie poprzez odpowiednie ustalenie rozkładu 
zer transmitancji sprzężenia zwrotnego może być realizowana także przez zasto- 
sowanie innej struktury obwodów sprzężenia zwrotnego, jak też w filtrach dolno- 
i górnoprzepustowych [84], [110], [111]. 


c. Sekcje o dwu wzmacniaczach operacyjnych (elementach 
aktywnych) 
Mała wrażliwość sekcji ze wzmacniaczami odwracającymi fazę przy wysokich 
wymaganiach co do wartości ich wzmocnienia oraz — z drugiej strony — małe 
wymagania co do wartości wzmocnienia przy dużych wrażliwościach sekcji ze 
wzmacniaczami nieodwracającymi naprowadziły na myśl realizacji sekcji filtrów 
na drodze odpowiedniego połączenia kaskadowego takich pętli elementarnych. 
Przykładowe struktury tego rodzaju przedstawia rys. 6-70. 
W przypadku układu z rys. 6-70a otrzymujemy [81] 
kik4GG, _ | 
poco UEKEK0GG 
©) = sj C1G2+OGi GiG 1 
(l-k,k)C1 Cz CC, 1—kik, 


(6-162) 


Rys. 6-70. Przykłady sekcji 
środkowoprzepustowych z dwoma 
wzmacniaczami operacyjnymi 


co pozwala pokazać, że kiedy 


l; = > = 
GrZGEG 
uzyskujemy zerową wrażliwość dobroci na zmiany Gy, G, C;, C, tzn. 
S€, = NA = SĘ, = S€, =0 (6-163) 
i równocześnie 
— ką k> 1 
= ARE aż 6-164 
Sk, = Sk = zql_k,k.) * 2 PY 
Dobroć Q ogólnie ma wartość 
VG,G,C, Cz(1-k,k) 
= 6-165 
ć G,1C;+G,C, ( ) 
i w podanym szczególnym przypadku 
g=V = (6-165') 


Oznacza to, że dla zrealizowania danej wartości © wzmocnienia k, i k, muszą 
spełniać warunek 

|krka| = [4Q*—1] (6-166) 
a zatem muszą być stosunkowo duże. 
Układy pokazane na rys. 6-70b i c, także o dwu wzmacniaczach operacyjnych, 
również pozwalają realizować transmitancję o ogólnej postaci 
as 
k,(s)=———— 

(5) 1+bs+cs* 

jednakże powiększenie liczby elementów pasywnych o jeden pozwala w tym 
przypadku osiągać daną wartość dobroci przy mniejszych wzmocnieniach k, i ką. 
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Przykładowo, kiedy R, = R, = Rz, C, = C, = Cs, wówczas w każdym z tych 
układów zachodzi zależność [84] 


V2Q-k; k2) 
4—k, 


z której wynika, że np. przy k, % 4 wymagany iloczyn k,ką może mieć nie- 
wielką wartość, co jest atrakcyjne ze względu na ograniczenia wartości wg. Usta- 
lenie optymalnych warunków podziału wzmocnień wymaga jednak w ogólnym 
przypadku analizy stabilności sekcji z uwzględnieniem impedancji i ograniczeń 
pasmowych wzmacniaczy operacyjnych. 


Q = (6-167) 


Ogólnie uważa się, że o ile sekcje z jednym wzmacniaczem są dobrym 
rozwiązaniem przy dobrociach niewielkich (na ogół O < 10), to sekcje 
o dwu wzmacniaczach pozwalają w praktyce osiągać dobroci w gra- 
nicach od kilkudziesięciu do kilkuset (średnio Q © 100). 


d. Realizacje poprzez modelowanie zmiennych stanu 


Dla realizacji sekcji o większych wartościach dobroci, a przy tym o dopuszczal- 
nych wrażliwościach, stosuje się technikę zestawiania z elementarnych ogniw 
(np. sumujących czy całkujących) opartą na modelowaniu zmiennych stanu [66], 
[73], [77], [83], [84]. Aby przedstawić sposób postępowania przy takiej technice 
realizacji załóżmy, że chcemy uzyskać sekcję o transmitancji 

Ap +4 15 +A>s? 


U 
JO RR 6-168 
KOS, = PB.sB, s? FA 


Wprowadzając pomocniczą zmienną U, w miejsce (6-168) możemy napisać 


27 U, + LU; + Aa Ux 
2 ATP (6-169) 
—- U; + —U,+B, Ux 


Można stąd wyprowadzić wniosek, że jeśli potrafimy zapewnić równoczesne za- 
chodzenie zależności 


a 


Uą = —g Ux 


U, +4AU, | (6-170) 
oraz 
U, = WU + ŻE a U, +B,U; (6-171) 


to tym samym zrealizujemy wymaganą transmitancję. Warunkiem spełnienia tych 
zależności jest zrealizowanie prostych operacji nad sygnałem Ux, a mianowicie 


; ż g 1 i ; 
jego całkowania (mnożenie przez Operator — oraz sumowania [ze znakami (+) 


i (—)] możliwe w stabilnych i mało wrażliwych strukturach z pojedynczymi wzmac- 
niaczami operacyjnymi (patrz rozdział 7). 

W takiej sytuacji przykładowy schemat blokowy układu realizującego zależność 
(6-171) albo inaczej 


(6-171') 


ma postać jak na rys. 6-71a. Natomiast dołączenie do układu z tego rysunku części 
przedstawionej na rys. 6-71b spowoduje równoczesne zrealizowanie także rów- 


8 8 
BU *U+( 7 U)- GF W 


| -$ | 
ak U, 
| dy 
Lo | » 
u R 


Ś 


Rys. 6-71. Przykładowe schematy blokowe składowych sekcji bikwadratowej oparte na 
modelowaniu zmiennych stanu 


nania (6-170), a tym samym zapewni, że układ zestawiony z obu takich składo- 
wych będzie miał zadaną transmitancję o postaci bikwadratowej. 

Zauważmy, że możliwe są modyfikacje schematu blokowego prowadzącego do 
spełnienia zależności (6-170) i (6-171) różniące się np. rodzajem integratorów 
(odwracające lub nieodwracające), kolejnością włączania integratorów i członów 
ustalających wartości Ag-- A+, By--B, itp. Różne mogą być także realizacje po- 
szczególnych operacji. Tym samym można otrzymać pewien zbiór konkretnych 
realizacji sekcji bikwadratowych oparty na przedstawionej metodzie, a różniących 
się zarówno wrażliwościami, jak też wymaganymi wartościami pojemności, re- 
zystancji i wzmocnień. 

Na rys. 6-72 pokazano przykłady takich realizacji, odznaczające się szczególnie 
korzystnymi własnościami. 

Realizacja przedstawiona na rys. 6-72a została zaproponowana przez W. J. Ker- 
wina, L. P. Huelsmana oraz R. W. Newcomba [91] i od nazwisk autorów jest 
nazywana sekcją KHN. Przy założeniu, że wszystkie wzmacniacze operacyjne mają 
nieskończenie duże wzmocnienie i pomijalne immitancje robocze dla sekcji takiej 
zachodzą zależności [91] 
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Rys. 6-72. Przykładowe 
realizacje sekcji 
bikwadratowych 

a — układ Kerwina- 
Huelsmana-Newcomba 
(KHN), b — układ Tow- 
Thomasa (FT, biquad), 

c — układ Mulawki (M) 


;2, (G4+Gs)GrGs 1 , GsGsG9 1 
Ga(Go +6) Q, Ge  C4C2 


ZSR 6-172 
OEM 5" Gz(G+G:)Gs 1 , GsGsGs 1 PR 
G(G, + G>) (87) G CV; C 
Gs. 
AEC = (6-173) 
6) = U, %,., G;(G+G.)G; 1 sj GsGsGo 1 
G(G,+G,) ©; G GC 
Gs Go 
U, CC: 
= m—— Z o EE W OE OPÓR ER -174 
ZSEM ża Gz(G+G:)Gs 1 _, GsGsGo 1 SA) 
G(G,+G:) C, G GG 
G,G,(G+G:;)  G,(G+G;) G3 
awa y ae k,(s -17 
KS) = GG,(Gi+G.) * 6(G,+G) 0) 6 20) SPY 
. g R, Rs(R+ R)(R6 + R) 
ż Ni =- > 
gdzie: Ni = p R(R, FR.Y(R+ R.) 
N, — Kz(R+ Ra) 
s R3(R; + Ra) 


Z zależności tych wynika, że sekcja KHN pozwala na realizację filtrów nie tylko 
środkowoprzepustowych, ale w ogólnym przypadku także dolno-lub górnoprze- 
pustowych. Otrzymujemy z nich ponadto dobroć i pulsację biegunów o war- 
tościach 


+ G61+6 . 'G3 Gy G Q 
o (G+G:)G> Gę GG owe 


_ „/GaGsGs 1 
09 = V AE "GG (6-177) 


Widać, że dana wartość dobroci może być osiągnięta przy różnych wartościach 
bezwzględnych pojemności C, i C,, a także, że można ją regulować zmieniając 
konduktancje G, i G,, nie wpływające na pulsację wo. Wrażliwość dobroci jest 
ogólnie niewielka i wynosi [81] 


S$ = —S2 E 
| G—G 
SP ozD 2 R e 
Ę 03 2(G+G3) |G-G, ? (6-178) 
G; G PTY zm 
: NNECZEJCZ 
SOz50 > 


26 Wzmacniacze i generatory 
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Podobne własności ma układ przedstawiony na rys. 6-72b, zaproponowany przez 
J. Towa [109] oraz L. €. Thomasa [90], nazywany sekcją ,„Biquad” łub TT. 
Przy utrzymaniu założenia o idealności wzmacniaczy operacyjnych otrzymujemy 


" tutaj [105] 


1 RR: z R 
c NBECZ LE 
O PEZLIAELIK: R;yC; ___ RaRaRsCQ1C2 (6-179) 
ZANE DRPTREGONAAE 
Ry [07 R R3 Rz Ć; C, 
5 1 
U. R; RGC, C 
KG ae 2 aa (6-180) 
U aj Ra 
Ry GG * RRRGR.C, C> 
ÓW. Ra 1 
PZ SERRRGG 2. ZR: 
R, c,” * RRRG, C> 
(6-181) 
RC 
ke(s) = go — 7—17 = (6-182) 
1 
STRó, | KR.R:C,C, 
Stąd wynika, że 
szl G,G;G; C, 
yć: — G "c (6-183) 
_4/ G2G3G5 1 
Ge] ce (6-184) 


a więc tak jak w sekcji KHN wartość dobroci zależy tylko od stosunku pojem- 
ności C;/C,, a ponadto może być regulowana poprzez zmianę konduktancji G;, 
nie wpływającej na pulsację wo. 

Jest to ogólnie układ o własnościach praktycznie takich samych jak układ KHN 
i szczególnie przydatny do realizacji filtru o dużej dokładności zarówno ze wzglę- 
du na niewielką wrażliwość, jak też możliwość niezależnej regulacji (strojenia) 
rozkładu zer i biegunów [105]. J 
Poza tymi szczególnie popularnymi realizacjami sekcji omawianego typu można 
podać szereg dalszych układów tej grupy, które przy założeniu idealności wzmac- 
niaczy operacyjnych mają bardzo zbliżone własności. Przykładem może być np. 
układ zaproponowany przez Mulawkę [106], a przedstawiony na rys. 6-72c. 


1) Zaletą sekcji TT jest stosowanie wyłącznie wzmacniączy o jednym wejściu, a ponadto mniejsze 
aniżeli w sekcji KHN różnice w wartościach pojemności i rezystancji wymagane dla realizacji 
transmitancji o zadanych wartościach Q i wg. 
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W takim układzie transmitancje napięciowe mają ogólną postać 


N(s) 
= 6-185 
© = 96) ora 
przy czym 

M(s) = Gl) CS? + G, GG C+ S+ Gą G4G7 (6-186) 


natomiast postać licznika zależy od tego, które z zacisków uznamy za wejściowe 
oraz wyjściowe w sposób pokazany w tablicy 6-11. 


Tablica 6-11 Licznik transmitancji N(s) 


GUSEE "Ba. c | 
| |GGXG+s0) | -G:6:6 AD Gs. Z 
2 |-666, | —61G;C1s | a 
|» |-aaa  |-aac|GzeziEz w 
| TREE SE REY APART O SCE ARENA 


Tak więc i taka realizacja może być wykorzystana w filtrach zarówno środkowo- 
przepustowych, jak też dolno- czy górnoprzepustowych. Równocześnie z podanej 
zależności (6-186) wynika, że 


_ 1 ,/GsGG; C, | 

BY? y 6 ©. SA 
_ 4/ G3G4G7 10 

aa y G, GC PY 


co porównane z analogicznymi wzorami dla poprzednio omawianych sekcji KHN 
i TT pozwala zauważyć daleko idące podobieństwo własności. 

Pokazaliśmy tutaj jednak sekcję Mulawki nie dlatego, by pokazać liczne możliwe 
realizacje, ale z tego powodu, że stanowi ona przykład poszukiwań struktur bi- 
kwadratowych mało wrażliwych na ograniczające własności rzeczywistych wzmac- 
niaczy operacyjnych. Zauważmy w tym miejscu, że w ogólnym przypadku wzmoc- 
nienia ko rzeczywistych wzmacniaczy są nie tylko ograniczone, ale ponadto ich 
transmitancje mają skończone zera i bieguny. Z tego powodu — nawet jeżeli 
impedancje wejściowe uwzględnimy przy projektowaniu obwodów RC sprzęże- 
nia zwrotnego — powstaje czasami istotna zmiana transmitancji sekcji, z reguły 
polegająca zarówno na wzroście liczby zer, jak też biegunów, a także zmianie 
ich rozkładu. Ogólna analiza tego zagadnienia stanowi wprawdzie w teorii filtrów 
aktywnych jeszcze otwarty problem, jednakże „pierwsze oszacowanie” otrzymane 
metodą Wiłsona-Bedriego-Bowrona [107] pokazuje, że sekcje 
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prawie identyczne przy wzmacniaczach idealnych mają różne wrażliwości na 
pasmowe własności wzmacniaczy operacyjnych. W takim „pierwszym oszacowa- 
niu” zakłada się, że wzmacniacze operacyjne zostały tak skompensowane często- 
tliwościowo, iż zadowalająca staje się jednobiegunowa aproksymacja ich transmi. 
tancji, tzn. można przyjmować 


ko: R 


koi(5) = (6-189) 


Ponadto wpływ ko; i w; sprowadza się do powstania względnych odchyłek pul. 
sacji i dobroci, zdefiniowanych następująco 


Wgi 7 Wor 


09 = > (6-190) 


©or 

50 a Q:—O; 
[08 

Q;, 09, —— wartości dobroci i pulsacji przy idealnych wzmacniaczach, 
Q,, 09, — wartości — jw. — przy wzmacniaczach rzeczywistych (z ogra- 

niczeniami). 
Ażeby pokazać, że istotnie poszczególne typy sekcji bikwadratowych różnią się 
w znacznym stopniu wrażliwościami na ograniczenia wnoszone przez wzmacnia: 
cze, zacytujmy wyniki otrzymane w pracach [106], [107] dla najprostszego przy- 
padku jednakowych wzmacniaczy, tzn. gdy 


ko 


TR 
05 


(6-191) 


gdzie: 


ko1(5) = koz(5) = kos(5) = (6-189, 


Wyniki te są przedstawione w tablicy 6-12. 


Odchyłki dobroci i pulsacji biegunów wywołane ograniczonymi 
Tablica 6-12 parametrami wzmacniaczy (0 > 1) [106], [107] 


Rodzaj sekcji | 6Q Ó0o 


KHN 
(rys. 6-72a) 


TT | 20 4Q (00 
(rys. 6-72b) | 


| 
e e 
ł 
| 
! 


M 
(rys. 6-720) 


! REECE OP ENCCEIE 


Widać z tej tablicy, że w odróżnieniu od sekcji KHN i TT układ Mulawki odzna: 


cza się tym, że składnik odchyłki dobroci uzałeżniony od a nie jest proporcjo: 
b 


nalny do wartości dobroci. Fizycznie wynika to z wewnętrznej kompensacji wpły- 
wów parametrów wzmacniaczy, uwarunkowanej odpowiednią strukturą sekcji. 

| Poszukiwanie sekcji o małej wrażliwości na ograniczenia pasmowe 
| wzmacniaczy operacyjnych stanowi jeden z ważniejszych kierunków 
3 rozwojowych współczesnej teorii filtrów aktywnych. 


Waga tego problemu wynika z tego, że dostępne wzmacniacze operacyjne zasto- 
sowane w sekcjach KHN, TT lub im podobnych pozwalają wprawdzie osiągać 
praktycznie dobroci nawet rzędu wielu tysięcy, jednakże jedynie w zakresie nie- 
wielkich częstotliwości (rzędu kHz). 

Innym z kierunków jest zastosowanie do realizacji sekcji bikwadratowych nieco 
innej techniki formowania wymaganej transmitancji, a mianowicie zastąpienie 
członów integrujących przez odpowiednie bierne przesuwniki fazowe, działające 
pomiędzy kolejnymi wzmacniaczami operacyjnymi, przy czym dążymy do tego, 
by możliwie wiele z nich pracowało w układach wtórnikowych o dużej stałości 
i dobrej szerokopasmowości. Przedstawicielem tej grupy układów jest sekcja 
Tarmyego-Ghausiego [92], przedstawiona na rys. 6-73. Cechą szcze- 
gólną tego rozwiązania jest stosowanie wzmacniaczy o symetrycznych wyj- 
ściach”. 


Rys. 6-73. Sekcja TG (Tarmy'ego- 
Ghausiego) ze wzmacniaczami 
operacyjnymi o symetrycznych 
wyjściach [92] 


Przy idealnych wzmacniaczach sekcja taka ma transmitancję [92] 


sR R 67] C;— (R; Ć + R C>) St l =. 
(1+k,k;k,) R; Rz C, C57 + 
+ (R, ©; + RZCz)(l — k,kąk,)s+ (1 +kąkzk,) 


U 
k(s) = u = k,kąką 


z (6-192) 
gdzie: 
Rą R3 
"NEZTEME: (2) 
: U; 44(2-%3) , Ra Ra 
Rs) RsRe 


1) Wzmacniacze takie są produkowane seryjnie (np. Motorola 1520) lub można je zęstawiać 
ze wzmacniaczy o wyiściach asymetrycznych i prostych układów symetryzujących. 
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R 
Ra U, e TER. 
= = 
U, R) RR 
142(23. 
Ss 
ką = ką zli 


Stąd otrzymujemy 
1+k,k;ką VR,RzC;C; _ 1+k, VR; RzC;C2 


C= 1-k,kską RyC1+RC, © 1=k, RC, +R;C, (>R2 
wy = ME (6-194) 
V R, RzC1C 


4 


potwierdzające niewielką wrażliwość sekcji TG na zmiany parametrów pasywnych. 
Uwzględniając natomiast ograniczone wzmocnienia i pasma jednakowych wzmac- 
niaczy operacyjnych otrzymujemy [92], [107] 


30.3 go | : 
60 = — z, ( " (6-195) 
a 3 [27 A 


Widać, że istotnie poprawka 0Q związana z wartością "m nie tylko nie zależy 
b 


od dobroci Q, ale ponadio kompensuje częściowo wpływ skończonej wartości ko 
na zmianę dobroci. Pomimo tych korzystnych własności sekcja TG praktycznie 


nie pozwała na uzyskanie częstotliwości fg = EE przekraczających dziesiątki 


kHz. W związku z tym w ostatnim zwłaszcza okresie prowadzone są próby roz- 
szerzenia zakresu częstotliwości obejmowanego przez technikę filtrów aktywnych 
poprzez zastosowanie specjalnych wzmacniaczy scalonych o stosunkowo małej 
liczbie (1-2) asymetrycznych stopni, jednak o dużych wartościach pulsacji gra- 
nicznych i dostatecznie dużych impedancjach wejściowych. 

Dodajmy na zakończenie, że próby zastosowania w filtrach aktywnych prostych 
struktur RC o parametrach rozłożonych pokazały, że nie prowadzą one do isto- 
tnej poprawy własności filtrów, natomiast niezwykle komplikują ich strojenie 
[81], [83], [84]. Zauważmy także, że w naszych rozważaniach całkowicie pomija- 
liśmy problemy dynamiki filtrów aktywnych (szumy własne, zniekształcenia nie- 
liniowe i stabilne stany nasycenia przy dużych poziomach), ponieważ są to za- 
gadnienia dość złożone, a nieliczne — jak na razie — zastosowania takich ukła- 
dów skłaniają do ograniczenia rozważań do podanych tutaj uwag o charakterze 
podstawowym. 


6.5. Filtry odtłumiane 


W pewnych przypadkach występuje potrzeba możliwie skutecznego stłumienia 
sygnałów o częstotliwościach leżących poza przedziałem /, --f4'> lub stłumienia 
sygnału o ustalonej częstotliwości fą. Zadanie takie można wypełnić różnymi 
sposobami, stosując: 

a) filtry (obwody) LC, 

b) filtry elektromechaniczne (np. piezoelektryczne lub magnetostrykcyjne), 

c) aktywne filtry RC (o stałych skupionych lub rozłożonych), 

d) filtry specjalne, np. mikrofalowe. 

Filtry ŁC są rozwiązaniem dającym największe możliwości w zakresie kształto- 
wania charakterystyk tłumienia, a także pokrywającym najszerszy zakres (szcze- 
gólnie — dużych) wartości f, i fa. Jednakże ich wadą jest niekorzystny wpływ 
stratności elementów głównie cewek — na właściwości filtrujące układu. Z drugiej 
strony realizacja cewek o możliwie dużej dobroci zmusza do powiększenia ich 
rozmiarów. W takiej sytuacji nabierają znaczenia układy filtrujące, w których 
zmniejszenie strat jest osiągane drogą wprowadzenia kontrolowanych ujemnych 
rezystancji odtłumiających [52]. Podstawową metodą realizacji takich odtłumia- 
jących rezystancji jest zastosowanie dodatniego sprzężenia zwrotnego w odpo- 
wiednich — zazwyczaj prostych — wzmacniaczach tranzystorowych. Kilka przy- 
kładów rozwiązań tego rodzaju — szczegółowo opisanych w [52] — pokazano na 
rys. 6-74?), 

Z zamieszczonych na rysunku charakterystyk częstotliwościowych wykonanych 
modeli widoczna jest znaczna poprawa, uzyskana dzięki kompensacji strat przy 
na ogół dopuszczalnej wrażliwości na zmiany temperatury otoczenia. Istotnymi 
wadami takich filtrów są jednak: stosunkowo wysoki poziom szumów własnych 
układu (rosnący w miarę wzrostu odtłumienia) oraz ograniczony zniekształce- 
niami nieliniowymi poziom dopuszczalnych sygnałów przenoszonych (zazwy- 
czaj — rzędu ułamka wolta) [52]. | 

Własności takich filtrów ulegają pogorszeniu przy nadmiernym obciążeniu re- 
zystancjami źródła sygnału i obciążenia. Dlatego zazwyczaj filtry obudowywuje- 
my separującymi wzmacniaczami na wejściu i wyjściu, co daje w rezultacie wzmac- 
niacz filtrujący o układzie blokowym pokazanym na rys. 6-75. 

Oczywiście, w miejsce filtrów LC omawianego typu we wzmacniaczu takim 
można zastosować filtry innych typów — szczególnie elektromechaniczne (patrz 
p. 6.3). Możliwe jest także zastosowanie filtrów RC*), np. zestawionych na rys. 
6-76, jednak w takim przypadku mamy ograniczone możliwości kształtowania 
charakterystyk częstotliwościowych, a dodatkowo ograniczony — do niezbyt 


1) W granicznych przypadkach te częstotliwości graniczne mogą przyjmować wartości zero lub 
nieskończoność. 

2) Zauważmy, że chociaż charakterystyki tych filtrów są pod względem typu zbieżne z charakte- 
rystykami wzmacniaczy selektywnych, to jednak wartość transmitancji jest mniejsza od jedności 
(filtracja), a zasadniczym parametrem jest tłumienie częstotliwości leżących poza pasmem prze- 
pustowym. 

3) Szczególnie dla tłumienia sygnałów o ustalonej częstotliwości. 
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Rys. 6-74. Przykłady filtrów LC 
(a, c, e) z kompensacją strat 
(b, d, £) [52] 
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Rys. 6-75. Przykład 
rozwiązania wzmacniacza 
filtrującego 


-0" 


R A 
A (A 

o I 

p 20 


Rys. 6-76. Przykłady 
filtrów RC o nieskończenie 


wielkim tłumieniu [4] 
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dużych — zakres częstotliwości pracy. Przykładowo filtr zrealizowany w postaci 
mostka Wiena ma transmitancję 


ARIE 3 1 SZ. 
U 3 |= 35/00 = R, Ć 
1-+(s/wo)? 


(6-197) 


co odpowiada charakterystykom pokazanym na rysunku. Odstępując od wartości 
parametrów pokazanych na rysunku otrzymujemy wprawdzie zmianę transmi- 
tancji, ale nadal ma ona jedno (mniej ostre) minimum charakterystyki ampli- 
tudowej. 


6.6. Filtry cyfrowe (dyskretne) 


Rozwijająca się w ostatnich latach elektroniczna technika cyfrowa Znajduje 
coraz częściej zastosowanie także do wypełniania funkcji przypisywanych tra- 
dycyjnie układom analogowym. Przykładem mogą być tzw. filtry cy- 
frowe. 


Koncepcja takich filtrów jest oparta na znanej własności sygnałów 
z ograniczonymi widmami”, polegającej na tym, że cała informacja 
zawarta w sygnale może być określona zbiorem „,,odczytów” wartości 
chwilowych w dyskretnych momentach czasu. 


Maksymalne odstępy takich „odczytów? (próbek) potrzebne dla pełnego odtwo: 
rzenia informacji zależą od największej częstotliwości widma sygnału /y i wy 
noszą 


1 
zfm 


Oznacza to, że zamiana sygnału ciągłego s(t) na sygnał dyskretny sr(£) nie jes 
powiązana z utratą informacji i poprzez użycie odpowiedniego „„całkującego 
czwórnika, tzn. filtru syntezującego,zapewnia odtworzenie sygnał 
pierwotnego — patrz rys. 6-77. 


Aty = 


Jednakże takie przetworzenie w sygnał dyskretny stwarza możliwoś 
przeprowadzenia nad sygnałem szerokiej klasy operacji cyfrowych. S 
wśród nich takie, które z punktu widzenia wyjścia są równoważne n] 
selektywnemu wzmacnianiu. Zasadniczą zaletą takich „cyfrowyc 
wzmacniaczy” jest możliwość realizacji takich charakterystyk częstotl 
wościowych, których uzyskanie w analogowych układach ŁC lub R 
byłoby niemożliwe lub bardzo trudne. 


1 Tzw. twierdzenie Kotielnikowa. 


Ważną zaletą takich układów [53] jest ponadto to, że te charakterystyki częstotli- 
wościowe są Ściśle powiązane z „„krokiem dyskretyzacji” 7 (odstępem kolejnych 
„odczytów ”), który może być kontrolowany kwarcowymi, wysokostabilnymi ge- 
neratorami taktowymi, dając stabilność charakterystyk nieosiągalną w technice 
analogowej. Ogólny układ takiego wzmacniacza cyfrowego, np. selektywnego, 


przedstawia rys. 6-78. 
HE m Fr Wy 
S(4) SYMEZUJĄCY > 


Rys. 6-77. Odtworzenie h 
sygnału przetworzonego na 


sygnał dyskretny dWprat ciągły dygnać djskrelny 


W najprostszym przypadku dyskretyzacja jest przeprowadzana kluczem k, za- 


mykanym nie rzadziej niż w odstępach ty = „na którego wyjściu otrzy- 


1 
2fm 
mujemy ciąg „odczytów” przetwarzany przetwornikiem A/C (analogowo-cyfro- 
wym) na odpowiedni sygnał cyfrowy. Po przeprowadzeniu wymaganej dla reali- 
zacji danej funkcji obróbki tego sygnału cyfrowego jest on w formie cyfrowej 
podawany na przetwornik C/A (cyfrowo-analogowy), który w, drodze, sumowa- 


Przetwornik Przetwornik 
ARR A ałogowy 


K Układ 
„obróbki” 
cyfrowy 


s, (£) Sz(£) 
| 7 UJ 4 
Rys. 6-78. Układ blokowy 


; Sygnał 
wzmacniacza cyfrowego wejściowy 


nia napięć lub prądów wzmacniaczy sterowanych sygnałem cyfrowym jest za- 
mieniany na sygnał dyskretny, a poprzez filtr syntezujący — na wyjściowy sygnał 
analogowy (ciągły). Sygnał poddawany wzmacnianiu w układzie z impulsową 


funkcją przejścia k(t) = R ) daje sygnał wyjściowy 
+ 0 
s(t) = ( s(t— r)k(z)dr (6-198) 


— 0 


Filtr 
syntezujący 
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Ż 


Sygnał 
wyjściowy 


398/6 


Zastępując s(t) oraz k(t) ich odpowiednikami dyskretnymi otrzymamy 


+0 
A Q IT 
s(t-x) = 2 s(T) A ma a) (6-199) 
k(x) — > ktnT) Gy mr). | 
gdzie: Qy — największa pulsacja w widwach funkcji s(t) oraz k(t), 
= GL = 7 = ai — odległość sąsiednich ,„odczytów” na osi czasu; 


co wprowadzone do w (6-198) daje ,„odczyt” sygnału wyjściowego 
w chwili nT [53] 


S„y(NT) = TY st k(iT) = TY sir): ki(n=i)T] (6-200) 
i=l 
Z zależności tej wynika ważny wniosek, że dla określenia wartości sygnału 
w chwili £ = nT'nie trzeba znać wartości zarówno s(£), jak i k(t) dla wszelkich t» 
a jedynie w pewnych momentach odczytu. 
Jeżeli wartości impulsowej funkcji przejścia wynoszą odpowiednio” 


Fifr 


SYNEEZUJĄCY 


Rys. 6-79. Model realizacji zależności 


(6-200) 
k(0) =« 
k(T) = 4 
k(nT) = a, 


wówczas modelem urządzenia realizującego pierwszą z sum (6-200), — z dokład- 
nością do stałego mnożnika T — jest model pokazany na rys. 6-79. Symbolem T 


1) W modelu wartościom a, odpowiadają wzmocnienia wzmacniaczy o nieograniczonym 
pasmie. 
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oznaczono sekcję układu opóźniającego bezstratnie sygnał o wartość r = I. 
Symbolem )) oznaczono sumator, tzn. układ dający sygnał wyjściowy proporcjo- 
nalny do sumy sygnałów na wszystkich wejściach. Jeżeli ten współczynnik pro- 
porcjonalności wynosi 1, wówczas model pokazany na rys. 6-79 jest równoważny 
wzmacniaczowi o transmitancji [53] 


z 


k(s) = DCC 


|= 


© 


(6-201) 


jZ 


k(jw) = y a,e "91 
1-0 


gdzie N — liczba „elementów opóźniających” 7. 


Ar 
syniezujący 


Rys. 6-80. Model filtru 
rekursywnego (z obiegiem 
wstecznym) 


Inny model jest pokazany na rys. 6-80. Stwarza on znacznie szersze możliwości 
kształtowania równoważnych charakterystyk częstotliwościowych, bowiem [53] 
teraz 


k(s) = — (6-202) 


Z podanych zależności widać łatwość przestrajania takiego wzmacniacza poprzez 
zmianę odstępów odczytu (tzn. zmianę częstotliwości taktującej). 
Możliwość realizacji filtrów według zasad pokazanych na rys. 6-79 oraz 6-80 
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występuje jedynie dla bardzo prostych sygnałów, kiedy wymagana liczba „„od- 
czytów” jest niewielka. 

W. pozostałych przypadkach układy te ilustrują jedynie algorytm działania od- 
powiednio zaprogramowanych elektronicznych maszyn liczących. Liniom opóźnia- 
jącym, określającym odstępy odczytów, odpowiadają impulsy taktowe genero- 
wane w maszynie i określające równocześnie „,kroki dyskretyzacji. 

Poza naszkicowaną powyżej koncepcją wzmacniaczy cyfrowych opartych na 
dyskretyzacji w dziedzinie czasu, możliwe jest opracowanie wzmacniaczy opartych 
na dyskretyzacji w dziedzinie częstotliwości — wykorzystujące w algorytmie ma- 
szyn tzw. „szybkie przekształcenie” Fouriera [53]. 

Reasumując można stwierdzić, że na obecnym etapie rozwoju układów elektro- 
nicznych cyfrowe realizacje wzmacniania selektywnego są praktycznie możliwe 
w urządzeniach profesjonalnych, gdzie stwarzają istotnie nowe możliwości selek- 
tywnego wzmacniania i separowania sygnałów od zakłóceń. 


* 


6.7. Zniekształcenia oraz stany przejściowe 
we wzmacniaczach selektywnych 
Wzmacniaczy selektywnych najczęściej używamy do wzmacniania: 
1) sygnałów o zmiennej amplitudzie, 
2) sygnałów o zmiennej częstotliwości, 
3) tzw. impulsów radiowych (przebieg sinusoidalny o obwiedni w kształcie .im- 
pulsów prostokątnych). 
Najprostszym przykładem sygnałów o zmiennej amplitudzie jest sygnał postaci 
e(t) = E[1+m,(cosQt+Yy)]coswyt = 
= Ecosoyt+—>" Ecos[(0x—Q)t-y]-+—5- Ecos[(0x-+0)1+y] 
(6-203) 


Zakładając, że charakterystyki wzmacniacza są symetryczne względem częstotli- 
wości środkowej wy, tzn. 


k(Ao) = k(- Ao) 
Ap(Ao) = — Ap(= Ao) 
oraz że pulsacje: wg i wy są sobie równe, tzn. 
k(0y—0) = k(o, +0) = Dko 
Ap(os—0) = —Ap(oo +8) = — Ap 
dostaniemy dla stanu ustalonego”? napięcie na wyjściu wzmacniacza 
U(jo) = Etjo) : k(j0) (6-204) 


1) Stan nieustalony — patrz np. [53]. 
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lub 
u(t) = Ucos(ogt +05) +5 Ucos[(0ot +05) — (Qr+ wy + AG)]| + 
+ ZE Ucos[(0ot+0,)+ (Qt+y + AO)] = 
= U[1 +m,cos(Qt+vy+ AQ)]cos(wyt--65) 

gdzie 


U=k,sE=kl,'E 
Ma az k(wo £8) 


= ż(03) (6-205) 


Widać, że głębokość modulacji amplitudy ulega zmianie (m, 54 m,), zazwyczaj 
(m, < m,), a ponadto — obok wzmocnienia — zachodzi zmiana fazy obwiedni 
sygnału o kąt AQ i fazy fali nośnej o kąt ©. Przy sygnale bardziej złożonym o wielu 
składowych widma w postaci 


IN 


A Ecos[(oy EQ,)1-+%x] 


otrzymujemy zmiany głębokości modulacji danym sygnałem składowym zależne 
od jego pulsacji wy i odpowiednio różne przesunięcie faz. Odpowiada to fazowym 
i częstotliwościowym zniekształceniom obwiedni sygnału [53], [54]. 

Jeżeli warunek wy = 0g nie jest spełniony lub charakterystyki wzmacniacza są 
asymetryczne, powstają dalsze — nieliniowe — zniekształcenia obwiedni [54]. 
Oznacza to, że reakcją na sygnał o obwiedni sinusoidalnej staje się sygnał wyjścio- 
wy o obwiedni okresowej ale niesinusoidalnej. 

Jeżeli sygnałem wejściowym jest sygnał o modulowanej częstotliwości, w najpro- 
stszym przypadku o postaci 


e(t) = Ecos(wyt+msin021) = Ecos$(t) (6-206) 
a więc o pulsacji 
0;(t) = s = ©y+mOcosOt = 0xy+0Opcoslt (6-207) 


wówczas określenie sygnału wyjściowego jest ogólnie zadaniem trudnym [53]. 
Jeżeli jednak są spełnione założenia: 
WN = wą (dostrojenie) 


Q 


A034B 


<l 


warunki ,„wolnozmienności” pulsacji 


©0p 
——— śl 
Aw34B i 


gdzie 2A0345 — pasmo (—3 dB) wzmacniacza. 
wówczas z dostateczną dokładnością napięcie wyjściowe [53] można wyznaczyć 
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z zależności 


u(t) = ERefe*© - k(jw)] = Ek(0)Refet*©+K01N = Ucosw>(1) 


(6-208) 
gdzie 
U = Ek(wo „aa 
= SO 
wa(t) = o 0,(1)+4P " 
Inaczej [55] 
NOESNN OP RZACZĄ m AO st (6-209) 


do dt 
Ponieważ w rozważanym przypadku 


A0;(t) = AocosQi 
a więc 
A0>(t) = AvocosQt+ r(Ao) AvoQsinQt 


W ogólnym przypadku charakterystyka opóźnienia r(w) może być zapisana w po- 
stąci szeregu 


dr(wo) 1 dżr(wo) „ > s 
z(Aw;) = z(wg) + d(A0) A 1 + 2 d(A0)? A 1+ a 
= To + Ty COSQE + TaCOS2Q£+ ... (6-210) 


co pozwala napisać 


AG0>(t) = Aocos(Qt+- rę AolQsinQt+ r, AvQsinQt' coslQQ£+ 
+ T AvoQsinQt ' cos2Q/+ ... = 


= A0 | +6o-2+. ..)? cos(Q©£+ po) + z! - sin 201 + 
ż z sin3Qt+ a (6-211) 


Widać, że nawet przy takiej „„wolnozmiennej” modulacji częstotliwości 
powstają nieliniowe zniekształcenia modulacji, tzn. sinusoidalnym zmia- 
nom Aw,(t) nie odpowiadają sinusoidalne zmiany Awa(f), jeżeli cha- 
rakterystyka fazowa wzmacniacza odbiega od prostej, a więc opóźnie- 
nie r(w) nie jest stałe. 


Jeżeli charakterystyka fazowa jest symetryczna względem wg, wówczas Ty, T3, :.. 
są równe zeru — co odpowiada dominacji zniekształceń nieparzystych (30, 
SQ, ...). 


Stosując — przykładowo — metodę przedstawioną powyżej dla wzmacniacza o n 
obwodach rezonansowych synchronicznych dostajemy [56] 


A©2(t) £ Awysinl1— Awogcos 301 (6-212) 
3 
% n (22) . wj "Q 
s zj R zie > (6-213) 
7 +3(5) *"©5 
9 


Rys. 6-81. Ogólny charakter 
odpowiedzi na tzw. impulsy 
radiowe 


Jeżeli sygnałem wejściowym są impulsy radiowe, to otrzymujemy sytuację poka- 
zaną jakościowo na rys. 6-811. Nie wdając się w szczegółowe rozważania, po- 
wiemy jedynie, że podobnie jak we wzmacniaczach szerokopasmowych czas na- 
rastania jest odwrotnie proporcjonalny do szerokości pasma wzmacniacza 2Afzgg 
[57], [54]. 

0,65 --0,80 


t ==fn" 1 m 6-214 
0,1-+0,9 p, Afada ( ) 
Czas opóźnienia 
do 
t,=n" = p | 6-215 
o=NR' lo i M ( ) 


gdzie n — liczba stopni wzmacniających. 
Oscylacje obwiedni zależą od kształtu charakterystyki amplitudowej 
(tym mniejsze, im łagodniej opada), a także od dostrojenia wzmacniacza 
[tzn. I = f(0,—0v)], osiągając minimum przy o, = «05. 


1) Metody analizy są omawiane w rozdziale 2. Tam także podano odsyłacze do szczegółowych 
prac Smolińskiego, Jewtjanowa i innych. 


27 Wzmacniacze i generatory 
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Odpowiedź wzmacniacza o obwodach rezonansowych synchronicznych i dostro- 
jonych do częstotliwości wzmacnianej jest bezoscylacyjna. Inne przypadki — 
patrz np. [57]. 

Zupełnie inne Zniekształcenia wzmacnianych sygnałów występują z powodu 
nieliniowości charakterystyk tranzystorów i lamp. Występują wówczas nieliniowe 
zależności amplitudy sygnału wyjściowego od amplitudy sygnału wejściowego — 
prowadząc do nieliniowych zniekształceń obwiedni sygnału zmodulowanego 
amplitudowo (zależnych wyraźnie od początkowego punktu pracy i gwałtownie 
rosnące ze wzrostem amplitudy). Inny przejaw tych nieliniowości totzw. modu- 
lacja skrośna [108], sprowadzająca się do wzajemnej modulacji swoimi 
sygnałami modulującymi sygnałów zmodulowanych działających równocześnie 
na wejściu wzmacniacza. Zjawiska tego typu, trudne do ogólnego opisu szczegóło- 
wego, są często wyraźnie obserwowane we wzmacniaczach tranzystorowych”, zmu- 
szając do stosowania odpowiednich filtrów, sprzężeń zwrotnych i optymalnego 
wyboru początkowych punktów pracy [18], [57], [58]. 
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ROZDZIAŁ 


Wzmacniacze prądu stałego 


dek Uwagi i pojęcia ogólne 


Wzmacniaczem prądu stałego nazywamy wzmacniacz przystoso- 
wany do wzmacniania sygnałów dowolnie wolnozmiennych. Inaczej mówiąc, 
sygnałami wejściowymi w takich wzmacniaczach są takie napięcia czy prądy, któ- 
rych zmiany są realizowane np. w ciągu minut, a nawet godzin. Występowanie 
tych wolnych zmian sygnałów nie wyklucza możliwości równoczesnego występo- 
wania zmian szybkich, a więc składowych widma sygnału o wielkich częstotli- 
wościach. 


Wynika stąd, że charakterystyki częstotliwościowe wzmacniacza muszą 
tu zawsze obejmować częstotliwość zerową (patrz rys. 5-1), natomiast 
wymagania co do ich przebiegu w zakresie wielkich częstotliwości 
mogą być bardzo zróżnicowane i analogiczne do stawianych wzmacnia- 
czom pasmowym. 


Zauważmy, że naturalnymi realizacjami takich wzmacniaczy są wzmacniacze 
pasmowe, w których usunięto elementy ograniczające ich pasmo częstotliwości od 
dołu, a więc transformatory i kondensatory sprzęgające oraz blokujące. Wzmac- 
niacze takie charakteryzuje wzajemne powiązanie punktów pracy ES w kolejnych 
stopniach, powstałe w wyniku połączeń ,„galwanicznych”. Będziemy takie wzmac- 
niacze nazywać ogólnie wzmacniaczami o sprzężeniach bez- 
pośrednich. 

Zauważmy jednak, że gdy sygnał wejściowy jest dostatecznie wolnozmienny, to 
kształt jego możemy zadowalająco odtworzyć pobierając co pewien czas próbki 
jego wartości. Próbki takie mogą służyć do tworzenia sygnału wyjściowego — 
wzmocnionego — nawet wtedy, kiedy zostaną wzmocnione przez wzmacniacz 
o niezerowej dolnej częstotliwości granicznej, a więc mający np. kondensatorową 
separację poszczególnych stopni wzmacniających. Tak więc możliwe są realizacje 
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wzmacniaczy prądu stałego złożonych z układu próbkującego (przetwornika) na 
wejściu, wzmacniacza o separowanych punktach pracy ES w kolejnych stopniach 
oraz układu odtwarzającego kształt sygnału na podstawie wzmocnionych próbek 
(demodulatora) na wyjściu. Układy takie będziemy ogólnie nazywać wzmac- 
niaczami z przetwarzaniem. | 

W. długich okresach pracy wzmacniaczy mogą zachodzić różnorodne zmiany. 
Przykładowo, mogą wystąpić powolne zmiany napięć zasilających, zmiany tempe- 
ratury otoczenia, powolne zmiany rozkładu temperatur we wzmacniaczu, zmiany 
parametrów tranzystorów (np. wskutek zmian temperatury, powolnej dyfuzji do- 
mieszek lub zanieczyszczeń), a także zmiany innych elementów. 

Podobnie w przetwornikach wzmacniaczy z przetwarzaniem może wystąpić sze- 
reg zjawisk fizycznych (np. zmiany napięć kontaktowych, długookresowe zmiany 
własności elementów półprzewodnikowych itp.), zniekształcających sygnał wzmac- 
niany lub powodujących powstanie sygnałów fałszywych. 


Można powiedzieć, że w każdym wzmacniaczu rzeczywisty sygnał 
wyjściowy powstaje w wyniku superpozycji idealnie wzmocnionego 
sygnału wejściowego i pewnych sygnałów fałszywych, powstających 
w rezultacie zjawisk wyżej wymienionych, a także innych zjawisk od- 
powiedzialnych za powstawanie fluktuacji”, odpowiadających sygnało- 
wi wyjściowemu przy zerowym sygnale sterującym. 


Wzmacniacz może wzmacniać tylko takie sygnały, przy których pierwsza składowa 
(sterowana) jest dostatecznie duża wobec składowej drugiej (niesterowanej). 


a b 
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Rys. 7-1. Charakter sygnału wyjściowego niesterowanego 
a — wzmacniacze starszych typów, szczególnie asymetryczne, b — wzmacniacze nowszych typów, szczególnie 
symetryczne, c — zmiany składowej wolnoztniennej takich sygnałów 


Składowa niesterowana ma zazwyczaj postać pokazaną na rys. 7-17. Zmiany 
stosunkowo szybkie odpowiadają wszelkiego rodzaju szumom. Dominują wśród 
nich zazwyczaj szumy strukturalne, ponieważ ich gęstość widmowa gwałtownie 


1) Patrz rozdział 1: Źródła szumów termicznych, śrutowych i strukturalnych. 


2) Zmiana składowej powolnej nie musi być monotoniczna, a także składowa ta nie musi zacho- 
wywać stałego znaku. 


wzrasta w zakresie małych częstotliwości. Zmiany powolne, wyodrębnione na rys. 
1-1c, odpowiadają tzw. dryftom wzmacniacza. 


Dryftem wzmacniacza będziemy nazywać odniesioną do wejścia wzmac- 
niacza zmianę AU, składowej powolnej wyjściowego sygnału niestero- 
wanego, jaka zachodzi średnio w okresie 1 godziny?” przy temperaturze 
nominalnej (7, = 2070). 


Odniesienie do wejścia należy rozumieć jako podzielenie przez wzmocnienie na- 
pięciowe wzmacniacza, a fizycznie — jako wyznaczenie przyrostu napięcia na za- 
ciskach wejściowych, który we wzmacniaczu idealnym spowodowałby identyczną 
zmianę napięcia wyjściowego. 

Zmiana składowej powolnej przy innej temperaturze, np. 7> = 20+A7T, może 
być przedstawiona jako suma przyrostu AU, dla 7, = 207C, odpowiadającego 
dryftowi, i przyrostu AU>q, odpowiadającego dryftowi temperaturowemu. Odno- 
sząc te zmiany do wejścia wzmacniacza dostaniemy: 

— dryft 


— dryft temperaturowy 


AU>r 
AT 
k, 


Upr = - 


co zakładając, że ten ostatni jest mało zależny od temperatury, pozwala napisać 


up(T) R Up(To) +Upr "AT 


(7-1) 
AT = T-20C 
j Tak określone dryfty zależą ogólnie od rezystancji źródła sygnału 
sterującego wzmacniacz. Natomiast można określić niezależne od tej 
rezystancji SEM u,, i wydajność prądową i,, źródeł dołączonych jak 
na rys. 7-2b, których działanie może opisywać dryft przy dowolnych 
źródłach”). 


Przyjmując założenie o stałości dryftu temperaturowego w rozważanym zakresie 
pracy wzmacniacza i określając jego składowe: napięciowy dryft temperaturowy 


1) Czasami dryfty określamy poprzez przyrosty tej składowej w dłuższych okresach czasu, np. 
8 godz.; 24 godz. itd. — podkreślając to w opisie dryftu (np. 200 uV/24 godz). 

2) Indeksy ,,n”*” odpowiadają ,„„sygnałom niezrównoważenia”, jak nazywamy sygnały, które do- 
prowadzone do zacisków wejściowych skompensują dryft wzmacniacza. Sygnały niezrównowa- 
żenia opisują zatem dryft z dokładnością do znaku i jako miara sygnałów niesterowanych mogą 
być używane równorzędnie. 
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u„r i prądowy dryft temperaturowy i„r, możemy napisać: 
Up E Upo tur: AT 
i, = inoti„r: AT (7-2) 
AT = T—20C 
Przekształcenie równoważne takich źródeł prowadzi do wniosku, że dla ustalonej 
rezystancji źródła sygnału R, dryft wzmacniacza wyniesie 


Up = u„ ti, Ry 
Przykładowo, gdy dla pewnego wzmacniacza [1] u„, = 2 mV, u„r = 10 uV/?C 
in = LO nA, ir = 1 nA/'C, wówczas dla 7 = 50?C mamy AT = 30?C i kiedy 
a) Ry =1kQ 
Up = (UnotUnr' AT)+ (ino tir: AT): Rą; 
= 2,3 mV+130uV m 2,4 mV 
b) R» =1 MQ 
up = (Uno tiny: AT)+ (inoinr* AT)* Ryga 
= 2,3 mV+130 mV = 132 mV 


I 


Ji 


Przykład ten pokazuje wyraźnie nie tylko zależność dryftu od rezystan- 
cji Ry, ale także zmienny udział składowej prądowej dryftu w dryfcie 
wypadkowym. 


wzmacniacz 
rzeczywisty 


Wzmacniacz 
bezaryftowy 


UpzUpo+Upr:A7 
ih = ino + iInr 47 


Rys. 7-2. Interpretacja fizyczna 
Wzmacniacz dryftu prądowego i napięciowego 
oraz dryftu łącznego wzmacniaczy 


bezaryftowy 


Podkreślmy, że podane w przykładzie wartości liczbowe nie stanowią granicznych 
wartości tych parametrów. Szczególnie wyraźne może być zwłaszcza zmniejszenie 
prądu i„, np. we wzmacniaczach zbudowanych przy użyciu tranzystorów unipolar- 
nych MOS (MIS), ponieważ ogólnie wartość dryftu prądowego jest proporcjona|- 
na do prądu elektrody sterującej ES — w tym przypadku bramki — który może 
mieć tutaj znikomo małą wartość. 

Dryft jako miara sygnałów niesterowanych, fałszywych, określa minimałny po- 
ziom sygnałów wzmacnianych. Zazwyczaj uważamy, że zniekształcenia sygnału 


są dopuszczalne, kiedy sygnał sterujący us spełnia warunek 
us 2 (20-100): up 


Pracy wzmacniacza w długich okresach poza dryftami mogą towarzyszyć także 
pewne zmiany wzmocnienia. Wyniki pomiarów wzmocnienia w okresie wielu 
godzin mają zwykle charakter zilustrowany na rys. 7-3. Można więc analogicznie 
określić dryft wzmocnienia jako jego średnią zmianę zachodzącą przy tempera- 
turze nominalnej w ciągu 1 godziny. Jednakże wartości tego dryftu spotykane 
w nowoczesnych wzmacniaczach (ułamki 75) powodują, że jest on zwykle parame- 
trem drugorzędnym”. 


h św 


BSE: Rys. 7-3. Ilustracje dryftu wzmocnienia 


Na zakończenie tych uwag ogólnych podkreślmy jeszcze, że teoretyczne wyzna- 
czenie dryftów wielu rodzajów wzmacniaczy prądu stałego — szczególnie z prze- 
twarzaniem — jest praktycznie niemożliwe. Dlatego istotną rolę odgrywa tutaj 
znajomość rzędów wielkości dryftów spotykanych w realizacjach praktycznych, 
pozwalająca na dokonywanie wyboru układów optymalnych w danych warunkach. 


1.2. Wzmacniacze o sprzężeniach bezpośrednich 


Ogólnie, są to wzmacniacze o stosunkowo dużych dryftach, ale pozwalające uzy- 
skiwać duże wartości górnej częstotliwości granicznej (nawet setki MHz). 


7.2.1.  Asymetryczne wzmacniacze o sprzężeniach 
bezpośrednich 


7.2.1.1. Własności ogólne 


Wzmacniacze tego typu powstają przez usunięcie kondensatorów sprzęgających 
w konwencjonalnych wzmacniaczach pasmowych?. Wymaga to odpowiednich 


1) Stosunkowo rzadko używane są także pojęcia niestabilności poprzecznej i wzdłużnej wzmac- 
niaczy. 

Niestabilnym poprzecznie nazywamy taki wzmacniacz, w którym wewnętrzne, 
niesterowane, przyrosty prądów ES powstałe wskutek np. zmian temperatury, napięć zasilają- 
cych itp. powodują powstanie sygnału wyjściowego. 

Niestabilnym wzdłużnie nazywamy wzmacniacz, w którym te niesterowane przy- 
rosty prądów ES w stopniu n-tym powodują zmiany punktów pracy w stopniach następnych 
(tzn. n+l, n+2 itd.). Niestabilność ta ogranicza liczbę stopni łączonych kaskadowo, a więc 
tym samym wartość wzmocnienia całego wzmacniacza. 

2) Nie mogą być także stosowane transformatory. 
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zmian w obwodach zasilania ES, ponieważ powstają wówczas połączenia galwa- 
niczne kolejnych stopni. Poza specyfiką zasilania odznaczają się one ponadto sto- 
sunkowo dużymi dryftami przy nieco niższym poziomie szumów własnych aniżeli 
we wzmacniaczach symetrycznych o większej liczbie tranzystorów. 

Dla zbadania wpływu dryftu kolejnych stopni oraz wpływu sprzężenia zwrotnego, 
rozważmy sytuację przedstawioną na rys. 7-4a [3], gdzie pokazano przykładowo 
wzmacniacz o trzech stopniach odwracających fazę. Mamy tutaj, przy założe- 
niu, że r„, — duże i dryfty pomijalne 

Uu—U4, | U—U 


(7-3) 


Ry KR; 


Rys. 7-4 
Wzmacniacz 
trzystopniowy ze 
sprzężeniem 
zwrotnym 
stąd 
R, R; 
U, Z————-4, ————WU42 = U u >. 
s R, +R, 1 R; + R, 2 Y1 1 Y2 A ( ) 
Rą R; 


V="R+RR" 7% R+K; 


Uwzględniając dryfty poszczególnych stopni up; , Upa, Upa 1 stosując zasadę super- 
pozycji możemy napięcie wyjściowe u, wyznaczyć z zależności 


U at — kskąksus—k,kąkzupi + ką ką upa — kz Up3 (7-4) 


Podstawiając do tego równania zależność (7-3') dostajemy 


CE s KEREESMO, yy 2 MAKOR o o BO 
a 1+yakykąka * 1+yakykąką ** 1+yakikąką ** 
ką 


RE. RER 7-4' 
ikyak;kąką 73 AR 


co wobec spełnienia zazwyczaj warunku |y>k; kąka| 3 1, można zapisać w postaci 
uproszczonej 


Y1 1 ( Up2 1 | , 
zk „Bf. Ep, (1-4) 
ś Y2 ć Y2 = ką k,ką > 


Interpretację tego wyrażenia przedstawia rys. 7-4b, gdzie działanie dryftu poszcze- 
gólnych stopni sprowadzono do dryftu wypadkowego upc 


1 


Ażeby wzmocnienie wzmacniacza było dostatecznie duże (patrz 7-4 '), musi być 


a stąd wynika, że 


Rą 
YWSERĄAR"" 


Zatem w spotykanych praktycznie przypadkach 


Up2 Up3 
Upc © Up1— gz —+ * Up (7-5') 


co świadczy o tym, że decydujące znaczenie dla dryftu wzmacniacza ma dryft 
stopnia wejściowego, natomiast niewielki wpływ — sprzężenie zwrotne”. Analo- 
giczny wniosek można uzasadnić dla innych rodzajów sprzężenia zwrotnego. 
Dodajmy w tym miejscu, że w odróżnieniu od omawianych tutaj wzmacniaczy 
asymetrycznych we wzmacniaczach symetrycznych (p. 7.2.2) istnieje możliwość 
realizacji sprzężeń zwrotnych silnie tłumiących dryfty (składowe wspólne) przy 
bardzo słabym oddziaływaniu na wzmacnianie sygnałów (składowych różni- 
cowych). 

W celu bliższego omówienia dominującego dryftu tranzystorowego stopnia wej- 
ściowego? przypomnijmy równanie (3-9), dotyczące podstawowego układu za- 
silania z rys. 3-1lc 


a9(Ep— UzB) + IcBo(Rz + Re) 
Rpg + Rg(1 — %o) 


I = 


Zakładając, że zmiany prądu kolektora są uwarunkowane jedynie zmianami 
w czasie Ugg, lcBo» Po (tzn. pomijając zmiany Eg, Ec, r i R;) otrzymujemy 


ń sx Sza Y1 Rz Pow A wę 

) Oczywiście zmieniając —- = 54 otrzymamy zmniejszenie dryftu na wyjściu, ale praktycz- 
i y2 1 

nie w takim samym stosunku ulegnie zmniejszeniu wzmocnienie wzmacniacza. 

2) Podobne rozważania można przeprowadzić dla innych rodzajów ES. 
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stąd, jako przybliżoną wartość różniczki zupełnej, przy Bo > 1 


RZ+R I AU 
NARZ ACER M ( - Alego +2: A | Ter > 7-6 
© Ra+Refo Bo” Alepo A Bo R. Ra (7-6) 
FGBo 


Taką samą wartość przyrostu prądu kolektora otrzymalibyśmy jako wynik 
równoczesnego działania przyrostów: prądu i napięcia sterującego w układach 
z tranzystorem o idealnie stałych parametrach, pokazanych na rys. 7-5b oraz 


7-5c, gdyby 
7 
Ale 
Adęg 
7 Alęgo) *0 
489 
£B kę 


Rys. 7-5. Źródła dryftu napięciowego i prądowego w stopniu podstawowym 


Fęp' Hry 
AU, AU (rzece) 7-1 
: SH Re+ Rgfo Sa 
i R Fypr + Fy I 
AI = (u) (+ = s. || Alęgo+>—: A | 7-8 
1 Bo R, R fo Re Bo AlcBo Bo Bo (7-8) 
RG | ( Ty FFpre | 
AE, = AUggi1+—)||I+—— — 7-9 
= AD; (1-70, (+ ze ze 23 
R, Rą . i Rgo' R 


Rpgo Z ————: = 
> Rą r Ra * Rpo + RG 


Określając dryft źródłami z rys. 7-5b i przyjmując spełnione zwykle założenia 


Tryb tre Ś Rg+AoRz; Rg<śkRę 


otrzymamy 
u, Z AUgp (7-10) 
L 
i, % Alcgotgz" Abo | (7-11) 


BG 
Widać stąd, że dryft praktycznie nie zależy od obwodów zasilania (tzn. war- 
tości Rg i Reg), natomiast zależy od typu tranzystora. W szczególności tranzy- 


I 
story krzemowe będzie charakteryzować małe Alcpo, ponadto stosunek aa” 
r 


zależy od typu tranzystora i wyboru punktu pracy [np. AUpp © e(7,) AT jest 
mniejsze przy małych prądach]. W rezultacie optymalne są specjalne typy tran- 


zystorów krzemowych, pracujące przy stosunkowo małych prądach kolektora, 


rzędu 50--200 LA. 
Jeżeli do równań (7-10) i (7-11) wstawimy przyrosty AUpg, Alego, AB, WyWo- 
łane zmianą temperatury, to będziemy mogli określić dryfty temperaturowe 


Upr 1 lnr- 


7.2.1.2. Przegląd układów 


Problem zasilania w asymetrycznych wzmacniaczach prądu stałego możemy roz- 
wiązać stosując dwa źródła: E;, E>. 


Rys. 7-6. Przykład zasilania z dwu 
źródeł 


Przykład układu tego typu pokazano na rys. 7-6. Jego zaletą jest możliwość zasilania dowolnej 
liczby stopni przy małym poborze mocy ze źródła E>, wadami natomiast — strata wzmocnienia 
na dzielniku [Ra2||rwe— (R; + r„,)], sumowanie wpływów niestałości obu źródeł (£;, E>), a także 
możliwość występowania sprzężeń zwrotnych na impedancjach wewnętrznych obu źródeł za- 
silających. 

Dzielnikowanie sygnałów wzmocnionych — przyrostów — można w znacznym stopniu zmniej- 
szyć zastępując opornik R; diodą Zenera w sposób przedstawiony na rys. 7-7a. Zasadę działania 


a b 


$ 
SI 
+ 
Ś 
+ 
R 
Charakterystyka 
diody Zenera 
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Rys. 7-7. Przykłady sprzężeń stopni wzmacniających przy użyciu diod Zenera 
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pokazuje graficzne rozwiązanie obwodu sprzęgającego1), przedstawione na rys. 7-7b, z którego 
widać, że przyrosty napięcia na bazie tranzystora 72 równe AUzR2 niewiele odbiegają od przy- 
rostów napięcia na kolektorze tranzystora 71. Fizycznie wynika to z tego, że w dzielniku rezy- 
stancję R; zastępuje mała rezystancja przyrostowa diody Zenera. 

Dla zapewnienia małej wartości rezystancji dynamicznej diody Zenera wymagane są jednak 
wartości prądu rzędu kilku mA, co ogranicza rezystancje Rec, oraz Ra, a więc wzmocnienie 
pierwszego stopnia. Dla pokonania tej trudności stosujemy czasami dodatkowy tranzystor 73, 
stanowiący wzmacniacz prądowy (patrz rys. 7-7c). Zasilanie tranzystorów przy użyciu tylko 
jednego zasilacza realizujemy zazwyczaj stosując ustalanie potencjału emitera diodami Zenera 
(lub diodami przewodzącymi) w sposób pokazany przykładowo na rys. 7-8a?). 


Q 


Rys. 7-8. Przykłady wzmacniaczy z polaryzacją emiterów za pośrednictwem diod Zenera (lub 
diod przewodzących) 


Rys. 7-9. Zasada działania wzmacniaczy 
z diodową polaryzacją emiterów 


1) Założono tutaj, że ip 3 ig— co praktycznie zawsze ma miejsce. 

2) W przypadku tranzystorów krzemowych możliwa jest poprawna praca wzmacniacza o scłie- 
macie z rys. 7-8a bez diod emiterowych. Wynika to z tego, że fo tranzystorów krzemowych 
zachowuje prawie stałą wartość aż do napięcia Ucz £ 0. Szczegółowe rozważania na temat tego 
rodzaju prostych wzmacniaczy (stosowanych np. w głuchosłuchach) — patrz np. 113]. 


Zasadę działania takich układów ilustruje rys. 7-9. Widać z rysunku, że przyrost napięcia po- 
między bazą i emiterem AUgz, w układzie z opornikiem emiterowym Rz jest znacznie mniejszy 
od przyrostu AUę, co świadczy o dużej stracie wzmocnienia (mały przyrost Aic). Natomiast 
układ z polaryzacją diodową odznacza się tym, że AUsz2 jest nieomal równe AUG. Rozwiązanie 
zasilania innych ES — lamp lub tranzystorów unipolarnych — może być zrealizowane w sposób 
analogiczny. 

Przy realizacji wzmacniaczy asymetrycznych istotne korzyści można uzyskać poprzez równo- 
czesne Stosowanie tranzystorów unipolarnych (np. MOS-FET) i bipolarnych. Pierwsze z tych 
tranzystorów pozwalają bowiem na łatwe uzyskiwanie,bardzo dużych rezystancji wejściowych, 
a także odznaczają się współczynnikiem temperaturowym prądu drenu (patrz rozdz. 1), który — 
drogą wyboru początkowego punktu pracy — może być zmieniany zarówno co do znaku, 
jak i wartości. Dzięki temu w zestawie z tranzystorem bipolarnym, o dodatnim współczyn- 
niku temperaturowym prądu kolektora, uzyskujemy naturalną możliwość kompensacji tem- 
peraturowej. Równocześnie tranzystor bipolarny pozwala na realizację dużych wartości wzmoc- 
nienia napięciowego. 
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Rys. 7-10. Przykłady wzmacniaczy z zastosowaniem 


tranzystorów unipolarnych i bipolarnych , ky 


Kilka prostych przykładów takich „hybrydów” pokazuje rys. 7-10, [4], [5]. Działanie i własności 
układów a, b i c są oczywiste. Natomiast układ przedstawiony na rys. 7-10d jest wtórnikiem 
źródłowym, w którym poprzez użycie tranzystora „bipolarnego zrealizowano dodatnie sprzę- 
żenie zwrotne. Zastępując tranzystor MOS źródłem sterowanym o wydajności gm' 4: i kon- 
duktancji wyjściowej ga, natomiast tranzystor bipolarny źródłem prądowym o wydajności 
Ba * i, łatwo otrzymać wyrażenie na wzmocnienie takiego układu [5] w postaci 


pio 52 _ Śml(Bo+1)R1+B.Ra] Zn 
a = 
u1 1+(gmtz0)(B.+1)R; |Bo>1  Smt8a 
Zn > 7-12 
R ZUE%, (7-12) 


Widać, że może być ono większe od jedności i regulowane stosunkiem R»/R;. Inne często sto- 
sowane układy tego rodzaju przedstawia rys. 7-11, natomiast informacje bardziej szczegółowe 
o ich właściwościach i parametrach podano w [6]. 


28 Wzmacniacze i generatory 
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Kształtowanie charakterystyk częstotliwościowych takich wzmacniaczy w zakresie wielkich 
częstotliwości może być zrealizowane tymi samymi metodami jak we wzmacniaczach pasmowych 
(patrz rozdz. 5). W szczególności charakterystyki te mogą być ustalane drogą wyboru rezystancji 
obciążenia Re, stosowania korekcji dwójnikowych i czwórnikowych, a także realizacji odpó- 
wiednich sprzężeń zwrotnych. Ogólną cechą takich wzmacniaczy jest konieczność starannego 
doboru zarówno typów tranzystorów, jak też punktów ich pracy (od których zależą współczyn- 
niki temperaturowe). Przy częstotliwościach granicznych rzędu MHz. można otrzymać wówczas 
rezystancje wejściowe rzędu setek M0 z dryftem temperaturowym 50-+100 wV/'C i stałością 
wzmocnienia (+ 20- + 60*C) w granicach 0,1 --1,0%. 


-4r 


Rys. 7-11. Przykłady 
wzmacniaczy asymetrycznych 
z zastosowaniem tranzystora 
MOS-FET na wejściu [6] 


7.2.2. Wzmacniacz różnicowy 


7.2.2.1. Własności podstawowe 


Zasadniczym problemem przy optymalizacji wzmacniaczy prądu stałego jest 
obniżenie poziomu dryftu. W. układach asymetrycznych praktycznie jedynymi 
sposobami prowadzącymi do tego celu było staranne dobieranie typów tranzy- 
storów oraz ich punktów pracy oraz stosowanie możliwie stabilnych źródeł za- 
silających. 
Wzmacniacze różnicowe są takimi wzmacniaczami prądu stałego, w któ- 
rych dodatkową możliwość obniżenia poziomu dryftu daje wewnętrzna 
samoczynna kompensacja dryftów wnoszonych przez poszczególne 
tranzystory. 


Najprostszy przykład wzmacniacza różnicowego przedstawia rys. 7-12a. Jak po- 
każemy nieco dalej, w układzie takim dryft napięcia wyjściowego jest tym mniej- 
szy, im dokładniej zapewnimy symetrię układu, tzn. zgodność cech transmisyj- 
nych tranzystorów TI, T2 oraz identyczność rezystancji R.,, Rea, Ra1, Raa: 
Z tego powodu w elementarnych rozważaniach, jakie teraz przeprowadzimy, 
założymy, że układ przedstawiony na rys. 7-12a odznacza się idealną symetrią, 
tzn. TI == T2, Rą = Ra, Rgy = Rea. Jeżeli AU, i AU; na wejściach takiego 
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schematy zastępcze, dotyczące transmisji różnych 
rodzajów sygnałów (b--d) 


wzmacniacza potraktujemy jako przyrosty wywołane przez źródła sygnału wzmac- 
nianego E, i E,, wówczas dla pierwszego z nich możemy narysować układ równo- 
ważny pod względem własności transmisyjnych w postaci pokazanej na rys. 7-12b. 
Patrząc od strony zacisków 1-/ własności transmisyjne tranzystora 71 odpowia- 
dają jego pracy w układzie wtórnika emiterowego, co pozwala (patrz rozdział 2, 
tablica 2-1) przyjąć schemat zastępczy”? pokazany na rys. 7-12c. Natomiast tran- 
zystor T2 pracuje w układzie wspólnej bazy, co dla zacisków 2-2 pozwala jego 
Tere FTpbr 
1 +85 j 
jak to pokazano na rys. 7-12c. W normalnie spotykanych warunkach zachodzi 


oddziaływanie sprowadzić do rezystancji wejściowej wynoszącej ok. 


Tre  Tpb 


ew | M Fępqr2)» CO przy jednakowych tranzystorach 
1+5, /r2 


nierówność R; > ( 


pozwala przyjąć, że AU5 © =. Dzięki temu napięcie sterujące pomiędzy bazą 


JD : z 
ij jest wzmacniane tak jak w ukła- 


i emiterem tranzystora 7/ wynosi prawie 2 


dzie o wspólnym emiterze, tzn. 


Re 
sono a= |) waż: 


Natomiast napięcie sterujące tranzystorem T2 jest równe AUp, a zatem także 


Tyre Feb” 
1) Zakładamy tutaj i dalej, że rezystancje re, są znacznie większe od rezystancji at Z ter. 
o 
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wynosi blisko a i jest wzmacniane tak jak w układzie o wspólnej bazie, tzn. 


R 
kura) = kw = + (pre : 1-14 
u(T 2) (WB) Tb +Tbre > ( ) 
Możemy zatem napisać 
, AU u_41._ BR 
AU, % 4 Kar1) z o 1 (7-15) 
AU, 1 BR 
2 SE —— m ++— a 7-1 
AUE» 2 kura) „5 "M Tyb' ray R ——_-AMU ( 6) 
a stąd | 
, + , Bo Re 
AU; = AU, — AUją m — POS AU, (1-17) 
Typ Twe 


Przeprowadzając identyczne rozważania dla napięcia AU, wprowadzonego na 
bazę symetrycznego tranzystora T2, otrzymujemy 


AU. 1 BR 


2 Ę pu APADEŚE 0. A r 
AUG, £ 2 kwa) £ + Ż Ry ry, AU, (7-15') 
AU, 1. PRZ ; 
A 2 z 2 kuws £ 2 Teb" +rye ——— NU (7 16') 
oraz 
R | 
AUS), = AU - AUY) z Poe 4. 47 
wy 1 2 Ty +rye 2 (7 17') 


Napięcie wyjściowe przy równoczesnym sterowaniu przyrostami AU, i UA, 
można teraz wyznaczyć z zasady superpozycji, tzn. z zależności 


AU, = AU, + AU, £ — z (AU; — AU,) (7-18) 
Fhb' b'e 
W ten sposób nie tylko pokazaliśmy, że napięcie wyjściowe jest pro- 
porcjonalne do różnicy napięć (AU; — AU.) wprowadzonych na wej- 
ścia wzmacniacza —co uzasadnia jego nazwę „różnicowy” — ale, co 
ważniejsze, że wzmocnienie tego sygnału różnicowego 
AU, 


Ry Bo Re 
óg AU, —AU | rywtTwe Mk 


może mieć dużą wartość bezwzględną (dziesiątki, a nawet setki V/V). 


Wiedząc już, że wzmacniacz różnicowy może dobrze wzmacniać sygnał wpro- 
wadzony pomiędzy jego wejściami, rozważymy obecnie warunki powstawania 
dryftu napięcia wyjściowego. 

Jak wiemy, dryft taki jest zmianą napięcia powstałą pod wpływem zmian tempe- 
ratury, napięcia zasilającego lub zmian parametrów układu zachodzących w cza- 


sie (wskutek procesu tzw. starzenia)”. Jeżeli wzmacniacz różnicowy jest wyko- 
nany z prawie identycznych elementów, a ponadto wszystkie one znajdują się 
w takiej samej temperaturze”, to z dużym prawdopodobieństwem wszelkie po- 
wolne zmiany prądu, zachodzące niezależnie od zewnętrznych sygnałów sterują- 
cych, będą w obu tranzystorach wzmacniacza różnicowego bardzo zbliżone. 
Stan taki można zilustrować układem pokazanym na rys. 7-12d, gdzie własności 
transmisyjne obu tranzystorów są także prawie identyczne. 
Łatwo teraz zauważyć, że chociaż w każdym z tranzystorów zachodzą 
zmiany prądów, to jednak powstające dzięki nim zmiany potencjałów 
obu kolektorów są prawie identyczne, a zatem ich różnica — dryft 
napięcia wyjściowego — jest prawie zerowa. 
Przy przyjętych założeniach co do symetrii i ekwitermiczności wszystkich ele- 
mentów takiego wzmacniacza przyrosty Alp, £ Alp» oraz Alc, = Alcz powstają 
pod wpływem identycznego, wspólnego dla obu symetrycznych części wzmacnia- 
cza czynnika, jakim jest np. przyrost temperatury czy napięcia zasilającego. 
Wynika stąd, że niski poziom dryftu we wzmacniaczu różnicowym otrzymamy 
wówczas, kiedy podanie na bazy obu tranzystorów identycznego — wspólnego — 
przyrostu napięcia spowoduje niewielki przyrost napięcia wyjściowego. Oznacza 
to, że w sytuacji pokazanej na rys. 7-13a przyrost AU;, powinien być jak naj- 
mniejszy, co można sprowadzić do żądania, by wartość tzw. wzmocnienia su- 
macyjnego 
AU;, 
KOTA 
była możliwie mała? 


(7-20) 
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Rys. 7-13. Warunki 
pomiarowe 

a — wzmocnienia sumacyjnego, 
b — wzmocnienia różnicowego 


1) Przypomnijmy, że fizycznym podłożem tych zmian mogą być powolne dyfuzje zanieczyszczeń, 
powołne procesy chemiczne, np. utleniania itp. 

) Warunki takie występują zwłaszcza w scalonych układach monolitycznych dzięki procesom 
technologicznym oraz bardzo małym odległościom pomiędzy elementami wzmacniacza różni- 
cowego, zapewniającym ekwitermiczność wskutek silnego sprzężenia cieplnego poprzez podłoże. 

, Wzmocnienie sumacyjne zdefiniowane zależnością (7-20) może być traktowane jako miara 
poziomu dryftu napięcia wyjściowego jedynie w układzie o identycznych rezystancjach obwodów 
baz tranzystorów TI i T2. Trzeba pamiętać (patrz p. 7.2.1), że dryft tranzystora bipolarnego 
zależy od rezystancji Ra obwodu bazy, a tym samym znacznej asymetrii tych rezystancji (gdy 
np. Ra 5% Rz») odpowiada sterowanie tranzystorów zróżnicowanymi napięciami odpowiadają- 
cymi dryftom. 
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Wzmocnienie sumacyjne nie może być jedyną miarą jakości wzmacniacza różni- 
cowego chociażby dlatego, że postawiony warunek spełniałby układ, w którym 
R. = Re = 0, a zatem nie mający zdolności wzmacniających. Dla oceny wła- 
sności wzmacniających wprowadza się miarę w postaci tzw. wzmocnienia 
różnicowego, definiowanego w sytuacji pokazańej na rys. 7-13b jako 


AU;, 
= AU, 


Za dobry —z punktu widzenia stosunku sygnału do zakłócającego 
dryftu — będziemy uważali taki wzmacniacz różnicowy, w którym 
przy zadowalająco dużym wzmocnieniu różnicowym k, otrzymujemy 
dostatecznie małe wzmocnienie sumacyjne k,. 


(7-21) 


Miarą tej cechy wzmacniacza jest tłumienie sygnału sumacyjnego zdefiniowane 


zależnością 
k, | 
e: A | (7-22) 
Wartość tego tłumienia dość często jest wyrażana w mierze logarytmicznej 
jako” 
CMRR = 20lg |s| (7-22) 


Dobry, z tego punktu widzenia, to taki wzmacniacz różnicowy, w którym tłumie- 
nie sygnału sumacyjnego ma zadowalająco dużą wartość. Zwróćmy jednak w tym 
miejscu uwagę na to, że — jak wynika z zależności (7-19) — wartość tłumienia 
sygnału sumacyjnego zależy od punktu pracy tranzystorów. Ponadto dryft każde- 
go z tranzystorów, tzn. poziom sygnału wspólnego, także zależy od punktu pracy 
[patrz równania (7-8) i (7-9)], a to powoduje, że analityczna minimalizacja dryftu 
napięcia wyjściowego poprzez wybór punktu pracy jest zadaniem dość trudnym 
i wymagającym równoczesnego uwzględniania wpływu składowych stałych na 
inne istotne własności wzmacniacza różnicowego. Są nimi w szczególności: 
pasmo przenoszonych częstotliwości, poziom impedancji wejściowej, dynamika 
wzmacniacza oraz poziom jego szumów własnych. 


- 


7.2.2.2. Zależność tłumienia dryftu od parametrów i struktury 
wzmacniacza 


Celem rozważań, jakie obecnie przeprowadzimy, będzie wyjaśnienie zależności 
pomiędzy własnościami wzmacniacza różnicowego a stopniem jego symetrii 
oraz parametrami transmisyjnymi tranzystorów. Będziemy chcieli ponadto po- 
kazać, w jaki sposób własności te zależą od sposobu wprowadzenia sygnału 
wzmacnianego na wejście wzmacniacza różnicowego, a także, jakim zmianom 
będą one ulegały przy przejściu z wyjścia symetrycznego (pomiędzy kolektorami 


1) CMRR — skrót nazwy w języku angielskim (Common Mode Rejection Ratio). 
2) Przypomnijmy, że f» i re są parametrami zależnymi od składowej stałej prądu emitera Ig. 


obu tranzystorów) do wyjścia asymetrycznego (pomiędzy jednym z kolektorów 
i „masą ””). 

Załóżmy w tym celu, że na wejściach wzmacniacza jak na rys. 7-12a powstały małe 
przyrosty napięć AU, i AU;*. Zakładając liniowość wzmacniacza różnicowego 
w takich warunkach z zasady superpozycji możemy napisać 


AU = A AU +4,AU, (7-23) 
AU,» = Az AU; +44 AU; (7-24) 


gdzie: 4, -- 44 — transmitancje wzmacniacza różnicowego 

Występujące w tych rozważaniach transmitancje 4, --.44 będą przydatne do wyjaśnienia szeregu 
ważnych własności wzmacniaczy różnicowych i dlatego_zbadamy ich zależność od cech transmi- 
syjnych wzmacniacza. Dla uproszczenia analizy założymy, że: 

1) rezystancja obciążenia R, dołączona do wyjścia wzmacniacza jest na tyle duża, 
że nie stanowi znaczącego elementu obwodów wyjściowych i może być pominięta; 

2) rozważamy zakres małych częstotliwości?), a zatem w schematach zastępczych 
tranzystorów pomijalne są wszelkie pojemności. Pominiemy w tych schematach ponadto rezy- 
stancję r.» (przyjmując reg" == 00) jako nie odgrywającą na ogół znaczniejszej roli. 

AU. 

AU; |AU2=0 
przyrostów napięć na rys. 7-14a. Jeżeli przyrost AU; powoduje powstanie na zaciskach A-B 
napięcia y, AU;, to sygnał efektywnie sterujący stopniem z tranzystorem 7/ wynosi 


W tych warunkach transmitancja A; = odpowiada sytuacji przedstawionej dla 


AU; =(1-y)AU; (7-25) 
a przyrost napięcia na kolektorze może być wyznaczony z zależności 
AU; == —|ku1| AU31 = —(l>y)lku|AU: (b-26) 


gdzie*) |ku1| — moduł wzmocnienia napięciowego wzmacniacza z tranzystorem 71 obciążo- 
nego rezystancją R.1. | 


1) Ustalając przyrosty napięć bezpośrednio na bazach tranzystorów zakładamy tym samym 
Ra: = Ra» = 0. Oznacza to, inaczej mówiąc, że nasze rozważania rozpoczynamy od przypadku 
sterowania wzmacniacza różnicowego ze źródeł napięciowych. Przypadek ogólny znaczących 
wartości Ra; , Ra» rozpatrzymy w drugiej kolejności. 
2) Dryft napięcia wyjściowego polega na powstawaniu niesterowanych i zakłócających napięć 
wolnozmiennych (o częstotliwościach granicznych co najwyżej rzędu pojedynczych Hz) i dlatego 
w analizie ograniczamy się do badania własności transmisyjnych wzmacniacza różnicowego 
przy małych częstotliwościach. 
3) W naszych rozważaniach zakładamy, że 8,:,, > 1, co pozwała moduły wzmocnień napię- 
ciowych dła układów WE i WB w typowych warunkach uważać za znacznie większe od jedności, 
jednakowe i równe: 

BoRi , gdzie: R a Rerce 
ln 1e Re+r ce 


hyte * Te rep” 
W ogólnym przypadku otrzymalibyśmy 


Ik. x 


AU | Bo Re1 Rea: 

s aduaki=g,) ge RZ 
AU) i a hu1e1 m Ratreci 
AUa _, PE Ra 

AU; * hye1 " Ret ree1 


a zatem wartości na ogół bardzo bliskie wynikającym z (7-27) i (7-30). 
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Stąd 3 
A = —O-7)lku| " 71 —DIkul . (7-27) 
AU: 


AU; AU1=0 
miarę ya przenoszenia AU» na zaciski 4-B otrzymujemy sygnał sterujący tranzystorem 7! 
z oczywistego warunku 


Y AU +AU4; =0 (7-28) 


Transmitancji 4» = odpowiada sytuacja pokazana na rys. 7-14b. Wprowadzając 


a zatem 
AU; = —Y2AU2 (7-28) 


Rys. 7-14. Schematy do wyznaczania transmitancji 4; 44 


Odpowiadający takiemu sygnałowi przyrost napięcia AU; na kolektorze TI wynosi 


AU4 = — ku |AU;i = FYalku:|AU2 (7-29) 
a więc 
A = tPYzlku| (7-30) 
AU;2 


Transmitancji A; = 


odpowiada układ z rys. 7-14c. Zauważmy, że przenoszenie 


AU; |AU2=0 
sygnału na zaciski 4-B w układach z rys. 7-14a i 7-14c jest jednakowe i opisane współczynni- 
* kiem y1. 

Stąd mamy 

y, AU, +AU;2 =0 (7-31) 
a więc 

AU; = —y, AU, (7-31) 
i dła przyrostu napięcia na kolektorze AU<2 możemy napisać 

Uta = —|kuz|AUJa = +yslkuzlAUi (7-32) 
zatem 

AUE 
As = ——— =yilka| (7-33) 


gdzie: |kuz| — moduł wzmocnienia napięciowego wzmacniacza z tranzystorem T2, obciążonego 
rezystancją Rc>. 
Postępując analogicznie w przypadku transmitancji 44 otrzymujemy układ z rys. 7-14d oraz 


AU; = (L—y)AU2 (7-34) 

AUG = —lkulA 2 = —(1—72)|ku2|AU2 (7-35) 
a więc 

AZ -A1-7)lku| = (72—Dlkial (7-36) 


Występujące w tych zależnościach przenoszenie sygnału y, od wejścia 77 do zacisków 4-B moż- 
na wyznaczyć z układu pokazanego na rys. 7-15a, jeżeli uwzględnimy, że rezystancja wejściowa 
stopnia WB z tranzystorem 72 może być zinterpretowana układem z rys. 7-15b (patrz rozdział 2). 


Fce2 A 
——-—-- łątwo można zauwa- 
FTceż + Re2 
żyć, że zdecydowanie najmniejszą z rezystancji występujących na rys. 7-15b jest rezystancja 


rw” 2'tru'e2 


Podstawiając typowe wartości liczbowe i oznaczając BR = fo2 


i dlatego meżna ją praktycznie uważać za równą rw.(ra,. W rezultacie wypadkowa 
2 


rezystancja R;; na zaciskach A-B jest w przybliżeniu równa 


r'2try'e2 
ij |) Re(Tow' 2 Hry'e2) 
Ry Z RREOE GEOEERZE POD ih (7-37) 
Fob' 2 Tp'e2 RzfR2z fw 2 Fry'e2 
REZ ZE 
Bra 


Ostatecznie obliczenie wartości y; sprowadza się do wyznaczenia AUz w sytuacjach pokazanych 
na rys. 7-15 lub rys. 7-15d. Wynik takich obliczeń można zapisać w postaci zależności 


1 nn 
Yi 1 1 = 
hą1ei Bra Aa (x; p Rey Frce1 
1+ Hm M 
kiiez Bai +1 1+BRi 
> || (7-38) 
ę 1 a „Baa haj 
„  Maez Baa Rem 
gdzie: 
hi1ea =Trwitrve. Ari > Pyczka. 
KR Hrce1 
Fce2 
hi1eż =Tw'2trv'e2 Paa = Bea Ery 
Postępując identycznie dla transmitacji y» otrzymamy 
JE Rei La a NB 
nie * RE | PE p + di 
CZ Bni Rg  KReztrec2 hire Baa  Rafnz2 
hi1x BR2t+1 1+PRz2 
We wzmacniaczu idealnie symetrycznym (he = Mie, BRi = BR2) mamy zatem 
_ 1 1 40 
Y1,2 = Ba akc < Ti (7-40) 
Rz 


Mając wykonane te pomocnicze obliczenia powróćmy teraz do naszych zasadniczych roz- 


ważań na temat wzmacniacza różnicowego i wyznaczmy jego wzmocnienia: sumacyjne 
i różnicowe. 
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Teb? *7beż 
H BRZ 


Rys. 7-15. Schematy do wyznaczania transmitancji ; 


W pierwszym przypadku zakładamy, że AU, = AU, = AU,, co daje w miejsce 
(7-23) i (7-24) 
AU: = (A1+4Az)AU, = [Q71—1)* Iku| ŁYzlkwi] AU, = 


= [(71 +72) — 1]: |ku,J AU; (7-23') 
AU: = (43 +AJAU, = [yylkz| + (72—1k|]AU, = 
"=, [(71 +72) — 1] y |Ku2! AU, (7-24') 
Przy wyjściu symetrycznym, tzn. pomiędzy kolektorami, otrzymamy więc 
AU» kaj AUG: — AU:2s = (71 +Y2— DLT Gaz |ku IJAU, (7-41) 
a to oznącza, że w takim przypadku wzmocnienie sumacyjne ma wartość 
AU, 
kssym = — = (71 yz 1) [Kul za |a|] (7-42) 
AU, 


Gdyby natomiast wzmacniacz pracował z wyjściem asymetrycznym (pomiędzy 
„masą a jednym z kolektorów), wówczas byłoby 


AU, = AUa,2s = (Y1 FY2— Miku 2 AUS (7-41') 


a więc dla wzmocnienia sumacyjnego mielibyśmy zależność 
Kieńs = (y w 2 log 1)|Ku1 2] | ; | (7-42') 


Z porównania (7-42') oraz (7-42) mamy 


Ksasy |Ku1,2l 
sasym __ ul, 1. 43 
kęm — Talia] Ra 
co Świadczy o tym, że wzmocnienie sumacyjne przy wyjściu asymetrycz- 
nym jest zawsze znacznie większe od takiego wzmocnienia przy wyj- 

ściu symetrycznym. 


Z podanych zależności widać, że w każdym przypadku wzmocnienie sumacyjne 
jest proporcjonalne do wartości różnicy (7; +y2)—1. Zauważmy, że z podanych 
poprzednio zależności (7-38) i (7-39) wynika, iż 


J(Rz) 


+ EE 1-44 
YA ARA+LM) 2 
gdzie: 

Pra hyte1 ; 

Jf1 (Rz) = Po ; 4,4, Prknea Praha) Ret 
1 11e 
2 
+BR1PR2 (+ Prz * e | RĘ 
BRi hy1e2 


f(Rz) = GRzhu1ea ŁAR1hH11e2) RE+ gc hi ea 
R1 
Ponieważ f; (Rp) > 0 i fz(Rp) > 0, to widać stąd, że zawsze 7; +y> < 1. Szczegól- 
nie istotne jest jednak zwłaszcza to, że (y; +y2) dąży do jedności, gdy rezystancja 
R; rośnie nieograniczenie. 


(65)! 


Rys. 7-16. Zależność wartości [07; +-72)—1] 
(unormowanego wzmocnienia sumacyjnego) od 
rezystancji emiterowej Re 0 Rę 


Stąd zależność czynnika (7, +y»—1) od wartości Rz ma charakter 
jak na rys. 7-16, a to oznacza, że przy każdym rodzaju wyjścia i stopniu 
asymetrii powiększanie rezystancji emiterowej prowadzi do zmniejsza- 
nia wzmocnienia sumacyjnego. 


Dla wyznaczenia wzmocnienia różnicowego załóżmy, że polaryzacja przyrostu 
AU; sterującego tranzystorem T2 jest przeciwna do polaryzacji przyrostu AU;, 
sterującego tranzystorem T/. Ponieważ równania (7-23) i (7-24) dotyczyły przy- 
padku przedstawionego na rys. 7-12a, a więc zgodnej polaryzacji sygnałów ste- 
rujących, mamy teraz 
AU, = A, AU, — A> AU; (7-23'') 
AU» = Az AU; —A4AU; (7-24'') 


a sygnał różnicowy (patrz rys. 7-13b) AU, ma wartość 
AU, = AU, +AU; (7-45) 
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Ww ogólnym przypadku wartości bezwzględne przyrostu AU, i AU; mogą być 


_ niejednakowe, tzn. 


AU; 


= AU, 


(7-46; 


różne od jedności. Wartość liczbowa 6 określa rodzaj wejścia wzmacniacza róż: 
nicowego, przy czym: € = 1 odpowiada wejście symetryczne, $ = 0 — wejście 


- asymetryczne, natomiast przy 0 < $ < 1 można mówić o wejściu hybrydowym 


(mieszanym). 
Jako pierwsze wyznaczmy wzmocnienie różnicowe przy wyjściu BY MSNYCZNYM 
W takim przypadku przykładowo możemy napisać 


AU, = AU,, E k,4 AU, = A, AU; — A> AU3 (7-47) 
Uwzględniając (7-45) i (7-46) otrzymujemy stąd 
A 
"m U4+(GAU) 5 1+$ 


co wobec A; = (7y,—1): |k,| oraz A> = yalk,;| można następnie zapisać w po- 
staci 


z 38 


k, asym — —YalKu | (7-49) 


5: +6 
Z zależności (7-49) widać, że: 
a) gdy tylko y; £y; % — (dobra symetria wzmacniacza, Rz — duże), 


to wzmocnienie eż przy wyjściu asymetrycznym praktycznie 
nie zależy od wartości £, tzn. rodzaju wejścia, 

b) wzmocnienie różnicowe :jest tym większe, im większa jest wartość 
|k,,|, a zatem większy iloczyn 8,, R". 


Wzmocnienie różnicowe przy wyjściu symetrycznym otrzymamy z zależności 


AU,, = AU — AUG e k,„AU, = 
m (41 — 43) AU, — (42— 44) AU; (7-50) 


podstawiając (7-45) i (7-46) otrzymamy wówczas 


ky z (GD EGG=A3) |. (44— A>) * 


TLE (7-51) 


1) Przy wyjściu asymetrycznym z kolektora 72 byłoby oczywiście |k.| i proporcjonalność do 
Bo2 Re . 


Uzależniając A; + 44 Od 7; , Ya, |ku1|, |Ea| możemy po prostych przekształceniach 
napisać 

|Ku1| + ZL z: |Ku D Ą 

|Kal ŁYK] Gi IKu2l) 1-51' 

- 148 <A 
Widać stąd, że w układzie o dobrej symetrii (Ik,| £ |Ku2l, Yi £ Y2) 
również wzmocnienie różnicowe przy wyjściu spmetrycznym praktycz- 
nie nie zależy od wartości 6, tzn. rodzaju wejścia. 

Można zatem wzmocnienie różnicowe obliczać dla dowolnej wartości parametru £, 
np. £ = 1. Otrzymujemy wówczas przy wyjściu symetrycznym ogólnie 


| Kram = (44 — A>) 


Ł) o.(41-A3)+(44—42) _ 
rsym aS WCG = 
= — (Kul + |Kuz]) — (71 — 72) (Iku1| — |Ku2|) (1-52) 
a 2 
natomiast w układzie o dobrej symetrii (7, * Ya, |ku1| © |kuz) 
kawa s (1-52') 


Porównując wzmocnienia różnicowe przy wyjściach asymetrycznym 
[zależność (7-49)] i symetrycznym [wzór (7-52')] widać, że w-tym dru- 
gim przypadku jest ono ok. 2-krotnie większe, a ponadto, że zawsze 
są one tym większe, im wartości 8,4, Bo2, Raq 1 Re2 są większe. Stwier- 
dzenie, że przy wyjściu symetrycznym wzmocnienie różnicowe (sygnału) 
jest większe, a wzmocnienie sumacyjne (dryftu) znacznie mniejsze, 
oznacza, że wszędzie tam, gdzie występują małe sygnały wzmacniane, 
należy stosować wzmacniacze różnicowe o takich właśnie wyjściach. 
Dla wyjścia symetrycznego z zależności (7-42) oraz (7-52) otrzymujemy tłumie- 
nie sygnału sumacyjnego? 


5 1 Jk] +lkzl 
Ssym Ć | 
1 1) 2likul —|kzl| 
SO JO Gd: 


Zależność ta dobrze pokazuje, jak ważne dla tłumienia dryftu są: symetria układu 
(małe |k,| — |Kul, Yi X Y2), duża rezystancja emiterowa Rg(y;+, 7 bliskie 0,5) 
i duże wartości 8,;,2, Rer,2 (duża wartość |k,,! + |k.z|). Wnioski z tej zależności 
stanowią także podstawę do optymalnego wyboru rodzajów tranzystorów i ich 
punktów pracy, a także do takiej modernizacji podstawowego układu wzmacnia- 
cza różnicowego, która zapewni skuteczniejsze tłumienie dryftu. Do tematu tego 
powrócimy w naszych dalszych rozważaniach. 


(7-53) 


1) W naszych dotychczasowych rozważaniach mówiliśmy o wzmocnieniach napięciowych, 
tzn. takich, przy których sygnały wejściowe są określane bezpośrednio na zaciskach wejściowych 
kre zj Odpowiada to sytuacji sterowania ze źródeł o zerowych rezystancjach i określo- 
nych SEM 
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Przedtem jednak zastinowimy się jeszcze nad wpływem rezystancji Re, Rea; 
występujących w obwodach bazowych tranzystorów 71 i T2", jak to pokazano 
na rys. 7-17. Jeżeli przyrosty AE, i AE, SEM w obwodach sterujących są dosta- 
tecznie małe, to podobnie jak poprzednio możemy napisać 
AU4+ = B, AE, + B, AE, (7-54) 
AU, = Bs AE; +B,AE> (7-55) 


Rys. 7-17. Wzmacniacz różnicowy 
z wejściowymi obwodami sterującymi 


Przeprowadzając analogiczne rozważania jak w przypadku zadanych przyrostów 
AU; i AU, otrzymujemy © 


B, = (71:—1)|Ks| 


2 = YaslKul (1-56) 
Bą = yy.|Kual 
B, = (Y2:—1)|k2| 
gdzie: 
1 
a do EL | 
1+ Rąrthite Ra + Ga 1ieL | Ry _ Re+Tee 
Raathu1e2 1+fR1 1+8R1 
(7-57) 
kaz (Ręz +h |g+ : ) 
i. Ręz tkitez , Bat GA ALEZ | Ry Rege 
Rai thuter 1+PR2 1+PR2 
(7-58) 
hą1e = TweTby 
BR = BRZEG 


1) Są to oczywiście rezystancje wypadkowe, uwzględniające zarówno rezystancje Ry, i R42 
źródeł sygnału, jak też rezystancje oporników ustalających punkty pracy tranzystorów. 


Mając (7-54) i (7-55) możemy teraz np. dla wyjścia symetrycznego napisać 


AU = AU — AU, = (B, —B;) AE, + (B, — B,) AE, (7-59) 
lub po wprowadzeniu nowych transmitancji K, i k, jako 
AU„y zu a +4] AE, + (ż- -k, AE; = 
2 2 
AE, + AE; 


= k,(AE;, — AE) +k, (1-59') 


2 


Widać, że transmitancja k, określa wzmocnienie dla różnicowego przyrostu SEM 


AE = AE, = AE; 


natomiast k, odpowiada wzmacnianiuyśredniego przyrostu SEM, który możemy 
potraktować jako sygnał sumacyjny (wspólny). Ponieważ zależności (7-59) oraz 
(1-59) opisują związki pomiędzy tymi samymi przyrostami napięć, muszą za- 
chodzić związki 


Bą = Bą = z = k, 

lub inaczej 
k, s Bi Bd (B— B4) | (7-60) 
k, = (B,—B;) + (B, — B4) | (7-61) 


Podstawiając do tych ostatnich zależności relacje (7-56) otrzymamy: 
a) wzmocnienie różnicowe 


k, k, gg s 
kę m — PZK 4 DOST (kl|ka]) © — 


a zatem wartość taką, jak z zależności (7-52); 
b) wzmocnienie sumacyjne 


k, = [(71: + Y2s) = 1] (IK iz? |Kuz!) (7-63) 


a zatem zależność o postaci podobnej do (7-42), jednak liczbowo różną z powodu 
nierówności y; i y;;. | 

Na tej podstawie dla tłumienia sygnału sumacyjnego przy wyjściu symetrycznym 
możemy napisać 


|k1| p LZĄ (7-62) 


1 » Kl F LZ 
_d 1) 2likul-Ikz]| 
His 2) za (>::- 2) 


(7-64) 
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Podstawiając do tego wzoru zależności (7-57) i (7-58) wiążące 74, i Vas 
z parametrami wzmacniacza, łatwo zauważymy, że dla uzyskania 
dużego tłumienia sygnału sumacyjnego potrzeba nie tylko symetrii 
struktury wewnętrznej wzmacniacza (tzn. B, © Boa; Tce = Tce2s 
Rą = Ręą, hyqe1 = Kąie2), ale ponadto symetrii obwodów sterowania, 
tzn. Rg, = Rea. 


Przeprowadzając analogiczną analizę dla wyjścia asymetrycznego przy AU,, = 
= AU otrzymujemy 


1-71: 


Ę +1 

mi ai 25 = 

wew” 2 1-71: —l ś = 
Y2s 


Podstawienie zależności (7-57) oraz (7-58) pozwala stwierdzić, że tłu- 
mienie sygnału sumacyjnego przy wyjściu asymetrycznym ma zawsze 
wartość ograniczoną i tym większą, im suma (y,:+Yy2,) -jest bliższa 
jedności. Warunek ten jest tym lepiej spełniony, im rezystancja Ry 
jest większa, a układ (mimo wyjścia asymetrycznego) ma lepszą sy- 
symetrię. 


W naszych dotychczasowych rozważaniach zakładaliśmy, że rezystancja obciąża- 
jąca wzmacniacz jest nieskończenie wielka (R, = 0). Dla wyjaśnienia wpływu 
tej rezystancji na tłumienie dryftu posłużymy się twierdzeniem Thevenina o źródle 
zastępczym. Wyznaczane przez nas dotychczas wzmocnienia k, i k, pozwalają 
obliczać sygnały przy rozwarciu zacisków wyjściowych, tzn. SEM sterowane — 
jak na rys. 7-18. Dołączenie rezystancji R, w każdym przypadku zmniejsza 


b 


O ryr Wy wys Wy 
© 


Rys. 7-18. Obwody wyjściowe 
wzmacniacza różnicowego dla 
wzmocnienia różnicowego (a) 
i wzmocnienia sumacyjnego (b) 


wzmocnienia różnicowe i sumaryczne, przy czym ich stosunek zależy od relacji 
pomiędzy rezystancjami wyjściowymi rw,, i r„,.. Rezystancja wyjściowa rwyr 
przy sterowaniu pomiędzy bazami i wyjściu symetrycznym może być wyzna- 
czona na podstawie rys. 7-19a jako 

AU 

Twyr = AL, 
Zastępując tranzystory TI i T2 ich schematami zastępczymi i utrzymując zało- 
żenie, ŻE re 1,2) £ 0 Otrzymujemy sytuację jak na rys. 7-19b. Zauważmy, że ob- 
wód bazowy — oznaczony na rysunku grubszą linią — jest zwarty, a zatem 
sygnały sterujące AU,, i AU,, są zerowe. W rezultacie w takim stanie także 


. (7-66) 
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wy I 
z 


Kc! 


Ac2 


Rys. 7-19. Rezystancja wyjściowa wzmacniacza różnicowego Twyr prZY 
sterowaniu między bazami 


Rys. 7-20. Sumacyjna rezystancja wyjściowa wzmacniacza różnicowego 
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żerowe są wydajności prądowych źródeł sterowanych gy AU, OTAZ grz AU;2, 
co ostatecznie pozwala stwierdzić, że rezystancja r„,, jest równa rezystancji 
dwójnika przedstawionego na rys. 7-19c. 
Dla wyjściowej rezystancji sumarycznej r„,., przy wyjściu symetrycznym możemy 
narysować układ jak na rys. 7-20a, gdzie 


AU 
Twys = AT. : . (7-67) 


Zastąpienie tranzystorów ich schematami zastępczymi przy re. = © daje układ 
zastępczy jak na rys. 7-20b, który można także narysować w postaci z rys. 7-20c. 
Nie wypisując nawet dość złożonego wyrażenia na tę rezystancję możemy od razu 
zauważyć, że 


w ogólnym przypadku rw,, 5 rwyr. Oznacza to (patrz: rys. 7-18), 
że dołączenie rezystancji obciążenia R, w innym stopniu zmienia 
wzmocnienia: różnicowe i sumacyjne. 


Ogólny charakter tych zmian łatwo stwierdzimy analizując sytuację przy idealnej 
symetrii wzmacniacza. W takim przypadku AJ, = A/,, a przyrosty prądu AJ, 
i AJĘ w obwodzie wyjściowym od źródeł sterowanych (8; A/,) i (8. A>) wza- 
jemnie się kompensują. Pozwala to rezystancję r„,, we wzmacniaczu idealnie 
symetrycznym zinterpretować w postaci dwójnika pokazanego na rys. 7-20d. 
Porównując rys. 7-20d z rys. 7-19c można zauważyć, że rwys < rwyr, a ponadto 


Twys "Roac” Twyr* , 
Ostatecznie możemy napisać 


R, 
KR u śe Rtrwr CP 
R, 
ksR„) == k, RtTwys (7-69) 
R, wys i 
k, 8 R, +Twys - a auk 7 SOA < S(R=«) (7-70) 


SERS="E"modowo 7 
ż k, RtTwyr Ryt 


SCR.) RaG>»0 S(Ro="©0) 


Tak więc stwierdziliśmy, że z punktu tłumienia dryftu korzystna jest 
praca wzmacniacza różnicowego przy możliwie dużych rezystancjach 
obciążenia R,, a wrażliwość tłumienia sygnału sumacyjnego na zmiany 
tej rezystancji jest tym większa, im rezystancje źródeł sygnału Re;, 
Re» są mniejsze. 


Dodajmy, że w najczęściej spotykanych przypadkach oddziaływanie rezystancji 
R, na tłumienie dryftu nie jest problemem krytycznym. Analogiczne rozważania 
można przeprowadzić dla wyjścia asymetrycznego, a także wzmacniaczy różni- 
cowych realizowanych przy użyciu tranzystorów unipolarnych. 


7.2.2.3. Rezystancja wejściowa 


Dla wyznaczenia rezystancji wejściowej wzmacniacza przy powolnych zmianach 
- sygnału sterującego (tzn. w zakresie małych częstotliwości) założymy dla ogól- 
ności rozważań asymetryczny sposób sterowania jak na rys. 7-21. Wskutek tego, 
a także pewnej asymetrii układu, przyrosty prądów wejściowych AJ; i A/, będą 


7/437 


Rys. 7-21. Wyznaczanie 
rezystancji wejściowej 


ogólnie różne, a rezystancja wejściowa będzie sumą rezystancji wejściowych, 
określonych dla każdego z wejść oddzielnie, tzn. 


; aAU, Ę: (1-0a)AU, 
Te" AR Al, 


Założenie o powolnym powstawaniu przyrostów napięć i prądów pozwala po- 
minąć w naszych rozważaniach bezwładność ruchu nośników prądu (pojemności 
dyfuzyjne), a także pojemności złączowe tranzystorów. Ponadto rezystancja wej- 
ciowa na ogół jedynie nieznacznie zależy od rezystancji R, i re, Co uzasadnia 
ich pominięcie w schematach zastępczych (założenie R, = rege = 00). W takich 
warunkach otrzymujemy schemat zastępczy jak na rys. 7-21b lub — po oznacze- 
niu hy, = rgr tre i przekształceniu źródeł prądowych w napięciowe — jak na 
rys. 7-21c. W układzie takim zachodzą zależności 


AI, = AAU, — BUz | (7-72) 


hą iel 


29 - 
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(1—ajAU, + AUz 


AI = (7-73) 
11e2 
— BouTcer Aly — AUg _ AUg 
aa - Raq +rce1 = Bra AT, Ra Free GY 
— BoaTce2 AI, + AU5 AU 

AISE SE RR „t SOP eż BBE A 

B RZE BR2 AT RSE (1-15) 
AU5 = Rg[A7,+ A75+ (AZ, — A7,)] (7-76) 


Podstawiając (7-72) i (7-73) do (7-74) i (7-75), a następnie do (7-76) oraz uwzglę- 
dniając, że na ogół zachodzą nierówności 


he Ka, 
Ray Pl, Rg> B-2 Rea.» +rce1,2) © PIE z 
; 2 
otrzymujemy 
aPE__ (1 a) PR2 
AU; ZAU, ALRTWRARA : 11e2 (-17) 
| „Bra. +, rz 


latac 1el ch 1e2 


Z podstawienia tej ostatniej zależności do (7-72) i (7-73) otrzymujemy 


AI, £ EPE. ERIE |; 7.78 
BRihytez ŁORahttet (7-78) 

Bai 
AD AU, 1-79 
* Re hiqe2 BRahute1 (7-79) 


a stąd, wobec (7-71) 


Twe F 1 =P Bri | mia)+0-0) (usa a kia) >" 


Bra 
8 z Bnr p _ Bra | 
(7 hite2) + (e hą1e2 Bai hyqe1| | + 


Li > hier Łhte2 | . (7-80) 


Z zależności tej widać od razu, że we wzmacniaczu symetrycznym 


(sdy hiqey Z hyqez OrTAZ * hiiez Ź m ke rezystancja wejściowa 
2 | 


nie zależy od wartości «, tzn. stopnia asymetryczności sterowania na 
zaciskach wejściowych. 


Przy sterowaniu symetrycznym «a = 2 i wówczas 
I hą1e1 Fh11e2 | Bm Ba : , 
Twe|-4 oj ażkim z Ba h+1e2 * PR het (7-80') 


a więc we wzmacniaczu o idealnej symetrii 
| Twej = 2h ie = 2Twe rw) (7-80) 


z = 4 ; 
Wynika stąd także podstawowy wniosek, że o poziomie rezystancji 
dla sygnału wzmacnianego (różnicowej) w prostym wzmacniaczu róż- 
nicowym decyduje wartość i 


Twe Ź BoTeb' == "= 


Rezystancja ta będzie zatem szczególnie duża przy pracy z małymi prądami Iz 
(rzędu mikroamperów) i gdy zastosujemy tranzystory, których wzmocnienie prą- 
dowe 8, zachowuje przy mikroprądach duże wartości. Warunek ten w układach 
scalonych szczególnie dobrze spełniają tranzystory ,,super-beta , mające bardzo 
małą grubość bazy (ok. 200 nm), otrzymywaną poprzez odpowiednio głęboką 
dyfuzję emitera*?. W takim przypadku wpływ r,» we wzorze (7-80) jest całko- 
wicie pomijalny, natomiast zależność od składowej stałej prądu emitera jest 
opisywana relacją empiryczną [66] 


(m = 1,0-+2,0) (1-807) 


dającą znacznie lepszą zgodność wyników doświadczalnych z obliczonymi dla 
mikroamperowych wartości prądów Iy. Wartości h;;, przy normalnych tran- 
zystorach osiągają poziom 1 MQ, a przy „,super-beta'”” — nawet 100 MQ. Do 
zastosowań takich tranzystorów powrócimy jeszcze w dalszych rozważaniach. 

Podobną metodę analizy można zastosować dla wyznaczenia impedancji wejścio- 
wej wzmacniacza w szerokim zakresie częstotliwości. Wpływ pojemności C, i Cr. 


tranzystorów 77 i 72 powoduje w takim przypadku zmniejszanie modułu tej - 


impedancji przy wzroście częstotliwości. 


7.2.2.4. Ograniczenia pasmowe” 


Przenoszenie sygnału od wejścia do wyjścia wzmacniacza różnicowego 
ulega pogarszaniu przy wzroście częstotliwości z tych samych powo- 
dów co w prostym wzmacniaczu pasmowym RC (patrz rozdz. 5). 


Przypomnijmy, że dzieje się tak wskutek zarówno niezerowego czasu dyfuzji 
nośników poprzez obszar bazy, co w schematach zastępczych reprezentuje po- 
jemność dyfuzyjna C;.,, jak też występowania pojemności złączowych Cz, i Cre, 
a także rezystancji, dzięki którym powstają „„całkujące” struktury RC. Analiza 
tych ograniczeń we wzmacniaczu różnicowym jest jednak znacznie bardziej 
uciążliwa, ponieważ w ogólnym przypadku mamy tutaj co najmniej (przy rze- 
1) Przy Ig = 10-20 uA i Ucg = 0,5 V otrzymujemy w takim przypadku 8, = 2000-:-5000 A/A. 

2) Rozważania, jakie tutaj przeprowadzimy, dotyczą wyłącznie wzmocnienia różnicowego, 
chociaż wzmocnienie sumacyjne także zależy od częstotliwości. Wynika to z tego, że wzmocnienie 
sumacyjne jest parametrem używanym wyłącznie do oceny poziomu dryftu napięcia wyjściowego, 
tzn. składowych powolnych (f < 1--2 Hz). Dyskusja ograniczeń pasmowych tego wzmocnienia 


mogłaby być przydatna do oceny wrażliwości na wspólne sygnały zakłócające. Sposób postę- 
powania w takiej analizie byłby podobny jak w przypadku wzmocnienia różnicowego. 
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czywistym obciążeniu Z, = R0,) cztery niezależne pojemności Ce , Cre1 » Ce2 , Crea, 
a tym samym transmitancje z wielomianami wysokich stopni o złożonej postaci”, 
Fizyczną przyczyną tych bardziej złożonych ograniczeń pasmowych jest emi- 
terowe i kolektorowe (poprzez obciążenie) połączenie obu tranzystorów, co 
istotnie wpływa na millerowską transformację pojemności, a tym samym cdmien- 
ny przebieg „„całkowania” sygnałów sterujących. 

Najprostszym przykładem, na którym pokażemy ograniczenia pasmowe, będzie 
idealnie symetryczny wzmacniacz z nieskończenie dużą rezystancją emiterową Rz, 
tzn. zasilany przy użyciu źródła prądu stałego I, — jak na rys. 7-22a”). Jak wy- 
nika z rozważań przeprowadzonych w punkcie 7.2.2.2, jest to wzmacniacz o mak- 
symalnym tłumieniu sygnału sumacyjnego (dryftu). Założymy ponadto, że roz- 
ważamy wzmacniacz o tak małych wartościach Z, i R,, iż wpływ r,», a ponadto 
r. może być pominięty. W takich warunkach schemat zastępczy wzmacniacza 
ma postać jak na rys. 7-22b. Zauważmy, że przy założonej idealnej symetrii 


Rys. 7-22. Wyznaczanie transmitancji 
różnicowej 


1) Przypomnijmy, że stopień tych wielomianów określa liczba niezależnych reaktancji. o. 
2) Impedancja wewnętrzna rzeczywistych realizacji takich źródeł jest ograniczona chociażby ze 
względu na występujące zawsze pojemności dyfuzyjne, złączowe i montażowe, co może mieć 


pewien wpływ na ograniczenia pasmowe. 


wzmacniacza źródła sterowane dołączone w węźle W nawzajem kompensują się, 
co po oznaczeniu 


Ry z Rę+2rw 


pozwala narysować układ równoważny jak na rys. 7-22c. Uwzględniając dalej, 
że pojemności Cr, są tutaj połączone szeregowo, można je zastąpić jedną po- 


jemnością e dzięki czemu po oznaczeniu 
Z,* 2R, 
<a Z,+2R, | 


otrzymujemy kolejną postać schematu zastępczego z rys. 7-22d. Wreszcie zastę- 
pując dwa szeregowo połączone dwójniki (7r,.e, Ce) jednym według przekształ- 
cenia 
2 Thre ŻTpre 
1+jory.eC, 


SRA c 

1+jo 2r bre 7 
oraz zastępując źródło prądowe (g„U;) równoważnym źródłem napięciowym 
otrzymujemy ostatecznie schemat zastępczy jak na rys. 7-22e. Zauważmy, że za- 
chodzą tutaj następujące zależności” 


_ 2U, 
l, = Ry 
U; 
% = Tyre 
I, = sCU;, 
2U,+gmZLU; sCrc(2+8m Z) 
z OE Z U MO -81 
la Z "2 U, 2+SCr,. Zr € > ) 
R SCqe 
E 
—- = I+L+L+h (7-82) 
Ry 
oraz U- = lZr—gmŹi U, (7-83) 
Podstawienie zależności (7-81) do (7-82) pozwala napisać 
U,=E . (7-84) 
Ra 5 
Ry 2+gmZr 
z Ty'e PIAWOSTACH "m 2+SCr, Zr 


Wprowadzenie tej relacji wraz z prądem 7, opisanym zależnością (7-81) do rów- 
nania (7-83) daje 


1) Są to oczywiście zależności pomiędzy transformatami Laplace'a napięć i prądów zmiennych. 
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k,(s) = ZO - 


E(s) 
> (-gnt+SCr.) Zz(:) 
2+ YE +SCr, | ( + gm zu +zxofi + w | + 
rp'e 2 ŻTpre ja 
+ SC Rp +s?C, Cr, Ry ZO) (7-85) 


Podstawiając do tego wzoru impedancję Zz(s) możemy określić dla każdego przy- 
padku rozkład zer i biegunów transmitancji, a następnie — np. poprzez zasto- 
sowanie metody charakterystyk asymptotycznych — ocenić przebieg charakte- 
rystyki amplitudowej i fazowej. Jeżeli obciążenie wzmacniacza jest rzeczywiste, 


tzn. Zr = R, = ŻE i oznaczymy 
(4 [-3 
R R | 
Tą =Cr |Rr (+s.7)+Rfu+ Zr. | (7-86) 
Tą = RyC, (7-87) 


to otrzymamy 
(—2m +SCr.) Ri 


k,(s) =g (7-85) 
eCr.Ry R 
1+o(1, +T2)S+o C+CreRw Ri 3 
Zy=R 2 
L Ł 
gdzie: 
g = Fhre 
Ra +2(rw Hre) 
Różnicowa transmitancja widmowa ma więc postać 
"śm joC: c Z 
k,ów) = oR, św IPI — (1-85') 


(- o Gare w A o) +jwo(T, + T>) 


Zr=Rir 


i jak łatwo można zauważyć, odpowiadające jej charakterystyki: amplitudowa 
i fazowe w ogólnym przypadku w dość złożony sposób zależą od parametrów 
wzmacniacza. Podstawiając jednak do (7-85'') typowe dane liczbowe stwierdzimy, 
że na ogół w całym zakresie pulsacji, gdzie |k,(w)| > 1 wpływ zera transmitancji 


C,Cr.Ry R : 
SE ZE" — występujący 


(członu wCy, w liczniku) jest nieznaczny, a człon o 
w mianowniku — może być pomijany wobec jedynki. 
Inaczej mówiąc w typowych warunkach pracy wzmacniacza różnico- 
wego dla opisania jego transmitancji różnicowej w pasmie roboczym 
można stosować przybliżony opis jednobiegunowy, tzn. 


; cj oRrgm "w 
k, R TG O (7-85) 
Go) Zy=Ry 1 +jwo(r, + T2) : 


Wynika stąd także, że górna pulsacja graniczna (—3 dB) takiego wzmacniacza 
może być obliczana z przybliżonej zależności 


1 
oe a(r, Fra) 
gdzie stałe czasowe T, i T» są opisane zależnościami (7-86) i (7-87). W podobny 
sposób można badać ograniczenia pasma przy innych założeniach wyjściowych, 
a także w przypadku wzmacniaczy z tranzystorami unipolarnymi. 


7.2.2.5. Dynamika wzmacniacza różnicowego 


a. Szumy własne 


Z powodów, które przedstawiliśmy w rozdziale 1, wszystkie elementy składające 
się na wzmacniacz różnicowy powodują powstawanie na jego wyjściu szumowego 
sygnału zakłócającego. Ten szum wyjściowy — obok składowej wolnozmiennej, 
odpowiadającej dryftowi wzmacniacza — maskuje sygnały wzmacniane o małej 
amplitudzie i przez to wyznacza dolną granicę ich amplitud, dla których stosunek 


sygnału do zakłóceń na wyjściu wzmacniacza jest zadowalająco duży (np. więk- . 


szy od 100). 


Rys. 7-23. Szumowe schematy zastępcze wzmacniacza różnicowego 
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Analizę szumów wzmacniacza różnicowego można oprzeć na zastępczych sche- 
matach szumowych, przedstawionych w p. 1.4. W rezultacie otrzymujemy szu- 
mowy schemat zastępczy wzmacniacza jak na rys. 7-23a. Każdemu ze źródeł 
szumu w takim układzie można przyporządkować źródło szumu włączone sze- 
regowo ze źródłem sygnału i równoważne z punktu widzenia przyrostu mocy 
szumów własnych w obciążeniu wzmacniacza. Wyznaczanie takich równoważ- 
nych źródeł najłatwiej przeprowadza się stosując metodę tzw. sinusoidal- 
nych równoważników szumu [32], a otrzymany w wyniku prze- 
kształcony zastępczy schemat szumowy ma postać jak na rys. 7-23b. W zakresie 
małych częstotliwości korelacja wzajemna pomiędzy występującymi tutaj szuma- 
mi jest zwykle znikomo słaba i dlatego można napisać dla wypadkowego napięcia 
szumów własnych 


e = eg+eh, +el +efa tela +ef2 +eż, +eża + eż , „AR 


W rezultacie można obliczyć współczynnik szumu F wzmacniacza z zależności 


(ż) z 
2 JLoż eż 
RA ZCIZOWĘĆ CAE ALA (7-89) 
( P, | eż eż 
E sz iwy 
Rys. 6-24 
Przykładowe 
zależności 
b wąskopasmowego 
współczynnika 


szumu wzmacniacza 
różnicowego od 
warunków pracy [66] 
1 — Ra = 10 ka, 


lo = 800 uA; 

2— RG = 10 kQ, 

lo = 40 UA; 

3 -— Ra = 100 ka, 

ly = 200 nA; 

4—Ra 10 Q, 

p I, = 200 uA; 

5—RG = 10 Q, 

10” JO? j0* U lo = 40 uA 


Analiza tego rodzaju jest jednak rachunkowo bardzo uciążliwa. Stąd też ograni- 
czymy się tutaj do przedstawienia przykładowych wyników doświadczalnych [66], 
otrzymanych dla pary różnicowej wykonanej techniką układów scalonych”, 
a przedstawionych na rys. 7-24. 


1) Układ KINT 291 produkcji ZSRR. 


Widać przede wszystkim, że wąskopasmowy (A/ = 1 Hz) współczyn- 
nik szumu wzmacniaczy różnicowych może osiągać duże wartości 
(większe aniżeli we wzmacniaczach asymetrycznych), zwłaszcza przy 
małych częstotliwościach i dużych wartościach składowych stałych 
prądów emiterów”? 

L, 


Ję, X Iga = —- 


2 


Inaczej mówiąc stosunek sygnału do szumu na wyjściu wzmacniacza różnicowego 
może być kilkadziesiąt razy mniejszy od takiego stosunku określonego na za- 
ciskach wejściowych. Jest to zatem parametr wzmacniacza, który musi być trak- 
towany jako porównywalnie ważny z dryftem przy opracowywaniu wzmacniaczy 
bardzo małych sygnałów. Podstawowy kierunek optymalizacji tych własności 
wzmacniaczy różnicowych sprowadza się do takiego wykonywania tranzystorów, 
które ogranicza do minimum oddziaływanie powierzchni płytki półprzewodnika 
na własności złączy p-n, które są na niej wykonywane. Realizuje się to poprzez 
zmniejszanie wymiarów poszczególnych obszarów tranzystora, a także zapewnia- 
nie bardzo wysokiej jakości izolacji tej powierzchni [66]. Tak wykonane tranzy- 
story o obniżonych szumach odznaczają się ponadto tym, że wzmocnienie prądowe 
6, zachowuje w nich dużą wartość (co najmniej rzędu 100-200) przy prądach 
emitera rzędu 10--20 uA. 

Wynika stąd dalszy wniosek, że wzmacniacze realizowane z konwencjonalnych, 
dyskretnych tranzystorów nawet przy ograniczeniu wartości prądów emitera do 
dziesiątków „A będą miały nie tylko znacznie wyższy poziom dryftu (zwłaszcza 
z powodu znacznie gorszej symetrii), ale także i znacznie wyższy poziom szumów 
własnych, zwłaszcza przy małych częstotliwościach. 

Z rysunku 7-24b widać ponadto, że w odróżnieniu od dryftu (patrz p. 7.1) zmiany 
współczynnika szumu spowodowane zmianami rezystancji źródła sygnału mają 
charakter niemonotoniczny. Oznacza to, że problem szumów własnych staje się 
szczególnie krytyczny zarówno przy bardzo małych, jak też bardzo dużych re- 
zystancjach źródła sygnału. W tym drugim przypadku szczególnie korzystne 
może być zastosowanie tranzystorów unipolarnych, które (przy odpowiedniej 
technologii ich wykonania) mogą ogólnie zapewniać znacznie niższy poziom szu- 
mów własnych aniżeli układy z tranzystorami bipolarnymi. Pewnym problemem 
jest jednak zapewnienie wysokiego stopnia symetrii pary z tranzystorami unipo- 
larnymi (nawet w układach scalonych), warunkujące duże tłumienie sygnału 
sumacyjnego. | 

Poza omawianymi podstawowymi wzmacniaczami różnicowymi z dwoma tran- 
zystorami wzmacniającymi stosuje się także wzmacniacze o większej liczbie 
tranzystorów (patrz p. 7.2,2). Ponieważ każdy dodatkowy tranzystor wnosi do 
układu swoje szumy własne, to można ogólnie powiedzieć, że takie rozbudowane 


1) Warto podkreślić, że współczynnik szumu przy małych częstotliwościach jest bardzo różny 
(różnice rzędu kilka dB) przy różnych egzemplarzach takich samych typów tranzystorów czy 
ich par scalonych [66]. : 
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układy wzmacniaczy różnicowych odznaczają się ogólnie gorszymi własnościami 
szumowymi”>. Dodajmy jeszcze, że pewien przyrost poziomu szumów własnych 
wzmacniacza różnicowego może wynikać z szumów źródła prądowego (dwu tran- 
zystorów na ogół wchodzących w jego skład). 

Ogólniejsze omówienie problematyki szumów własnych — patrz A 8. 


b. Ograniczenia nieliniowościami tranzystorów 


We wszystkich dotychczasowych rozważaniach na temat wzmacniacza różnico- 
wego zakładaliśmy, że sygnały wprowadzane na jego wejście są na tyle małe, 
iż własności transmisyjne tranzystorów dobrze opisują liniowe schematy zastępcze. 
Ażeby określić, w jakim zakresie napięć wejściowych zależność prądów wyjścio- 
wych od sygnału sterującego jest w przybliżeniu liniowa, trzeba przyjąć model 
tranzystora dostatecznie dobrze opisujący jego własności w szerokim zakresie 
napięć na jego złączach (np. Ebersa-Molla lub Gumela-Poona), a następnie 
otrzymane wyniki porównać z zależnościami liniowymi. W: zakresie małych czę- 
stotliwości bezpojemnościowy model Ebersa-Molla prowadzi do zależności? 


igq Ź Ile — 1) (7-90) 
ig2 = kle” = 1) (7-91) 
gdzie: I, , I; — prądy zerowe tranzystorów 77, T2, 


y, Z Gi Y Z 15 — współczynniki funkcji aproksymujących cha- 
- rakterystyki tranzystorów. 

Jak już wiemy, warunkiem małych dryftów wzmacniacza różnicowego jest jego 
symetria, a więc — między innymi — identyczność charakterystyk tranzysto- 
rów. 

Rozpatrując dalej tylko taki przypadek założymy, że 


lu=l>=1 
Tr =T;=T. 
, YESY2=P 
a więc, 
igi © Ie” — 1) | (7-90) 
ię © Ie” 2— 1) | (1-91) 


1) Zmiany te nie są oczywiście wprost proporcjonalne do liczby tranzystorów chociażby dlatego, 
że poziom szumów własnych zależy zawsze od punktu pracy, który w takich wielotranzystoro- 
wych układach jest z zasady znacznie zróżnicowany. 

2) Zakładamy tutaj w szczególności, że spadek napięcia na rezystancji rozproszonej bazy re: 
jest pomijalny, a złącze kolektorowe onej zaporowo przy napięciu Ucz < 0 spełniającym 
warunek e”Uce < 1. 
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Rozważanie nasze ograniczymy ponadto do najczęściej spotykanego wzmacnia- 
cza ze źródłem prądowym (Rz = ©), pokazanego na rys. 7-25a. W takim przy- 
padku s 

ipy +ipą = lg = COnst (7-92) 
a ponadto 

U, — Ugpj +LgB2 = O (7-93) 


Rys. 7-25. Nieliniowe 
własności 
wzmacniacza 
różnicowego 


Z zależności (7-90') i (7-91') otrzymujemy 


ig1 +; 

In=j= = YUEB1 (7-94) 
iza+I | 

In 5 = YUEB2 (7-95) 


Odejmując stronami te równania i uwzględniając (7-92) i (7-93) możemy na- 
pisać . 


i1 +7, 
UgBi — U =yu, = ln ————— - 
Y(UeB: — ez) = YU, = ln T_T, (1-96) 
a stąd 
Ą I o e”*"— 1 
Igi 5 1TFe 7" CZESI (7-97) 
5 el ; ; 
Ponieważ wwiT < l, a typowe wartości prądów zerowych /, w tranzystorach 
t 


krzemowych przy temperaturach pokojowych są rzędu nA, drugi z członów jest 
zazwyczaj pomijalny, co pozwala napisać 


lo 


; M... LSL — 
*a © +e 7 


(7-97') 


448/7 
Podobnie podstawiając do (7-94) igą=Iq—ig; i odejmując (7-94) i (7-95) stro- 
nami otrzymujemy 


= ja - (lo— iza) +1, 


u — 4 =YyUu 
y( EB1 lEB2) YUV FABYTS 


a stąd 
hh + l —e”* 5 ły 
lte" *"14+e"  14e%* 


Graficznym obrazem zależności (7-97') oraz (7-98) jest rys. 7-25b. 


(1-98) 


iE2 = 


Widać z tego rysunku, że liniowy zakres pracy wzmacniacza róż- 


nicowego jest zawarty w przedziale od ok. (5) do ok. (2). 


4 1 
kT ksymal 
kT |r=293%C 3325. 25.1073 otrzymujemy maksymalną 


wartość napięcia różnicowego dla pracy liniowej wzmacniacza rzędu 
luru| x 40 mV. Natomiast kiedy |yu,| > 4, tzn. |u,| > 100 mV prądy 
i. | iga przestają zależeć od zmian napięcia różnicowego, przy czym 
jeden z tranzystorów jest wówczas zawsze w stanie nasycenia (iz = 15), 
drugi — w stanie odcięcia (iz = 0). 


Przyjmując y = 


Takie nieliniowe uzależnienie prądów od napięcia różnicowego przy sinusoidal- 
nych sygnałach wzmacnianych powoduje powstawanie składowych harmonicz- 
nych. Jeżeli u,(t)= Up, + U,cosot, to z (7-97') i (7-98) otrzymujemy 


ig1(1) % Iofl+exp[—y(Uzo + U,cosot)]]71 (7-99) 
ig(1) % Iof1+exp[+y (Uk, + U,coswt)])7" (7-100) 
Rozkłady tych parzystych funkcji okresowych na szeragi Fouriera mają postać 
© 
. do 7 
ig1(1) = K (3 + 2 acosnar| (7-101) 
n=l 
igz(t) = (e +  zeosnor| (7-102) 
n=l 
gdzie??: 
z 
AE 20 cosnot dr (1-103) 
r » 1+exp[— y(URO + U,cosot)] 
ua 
ARA RONOR AED |, (7-104) 
T 1+exp[+y(URo+U, 201 


1) Ta własność różnicowej pary tranzystorów jest wykorzystywana w ogranicznikach, a także 
różnorodnych układach impulsowych i i cyfrowych. 
2) Z (7-103) i (7-104) wynika, że ao+bo = 2, natomiast dla n ;4 O [67] zawsze a, = —b,. 


Całki o postaciach (7-103) i (7-104) w ogólnym przypadku nie mogą być wyra- 
żone poprzez skończone zbiory funkcji elementarnych. Można natomiast ich 


wartości dla zadanych y, Uz,, U, i n obliczać np. przy użyciu komputerów, co 
daje wyniki przedstawione na rys. 7-26 [67]. Widać z tego rysunku, że amplitudy 


Rys. 7-26. Składowe widma prądów emiterowych we wzmacniaczu różnicowym sterowanym 
sygnałem sinusoidalnym [67] i 
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składowych harmonicznych są niewielkie, jedynie gdy yU, < 1, a ponadto, 


- Że znacznie zależą one od składowej stałej napięcia różnicowego Uk,, tzn. rÓŻnicy 


w punktach pracy tranzystorów TI i T2*. 

Liniowość charakterystyk przejściowych różnicowej pary tranzystorów może być 
oczywiście poprawiana poprzez zastosowanie ujemnego sprzężenia zwrotnego. 
W najprostszym przypadku sprzężenia takie mogą realizować oporniki Rz, włą- 


a 


Rys. 7-27. Wpływ sprzężenia zwrotnego (oporników R») naliniowość charakterystyk 
przejściowych wzmacniacza różnicowego [67] 


czone w obwody emiterów 71 i T2 jak;na rys. 7-27a. W takim przypadku bilans 
napięć w obwodzie wejściowym ma postać 


U; = U, —U2 = (Uzi —UzB2) + Rp(i —i2) (7-105) 


"a jego konsekwencją są charakterystyki iz = f(u,), pokazane na rys. 7-27b [67]. 


Za tę poprawę liniowości płacimy cenę w postaci zmniejszenia nachylenia, a tym 
samym wartości wzmocnienia różnicowego. 


7.2:2.6. Przegląd realizacji układowych 


Rozważania na temat optymalizacji układowej wzmacniaczy różnicowych zacz- 
nijmy od przypomnienia [patrz rys. 7-16 i zależność (7-44)], że w każdym przy- 
padku wzmocnienie sumacyjne jest tym mniejsze, im rezystancja Rz zamykająca 
obwód emiterów T/ i T2 jest większa. Zauważmy, że chodzi tutaj o wartość 
rezystancji dla przyrostu napięć i prądów oraz że zastosowanie liniowego opor- 
nika o dużej rezystancji także dla składowych stałych powodowałoby duże spadki 
napięcia zasilającego i straty mocy. Gdyby natomiast opornik R; zastąpić pewnym 


1) Zwróćmy uwagę na przydatność przedstawionych tutaj wykresów do analizy układów z róż- 
nicową parą tranzystorów, obciążonych obwodami rezonansowymi (wzmacniacze selektywne, 
powielacze częstotliwości itp.). 


nieliniowym dwójnikiem o charakterystyce prądowo-napięciowej jak na rys. 7-28a, 


wówczas przy dużej rezystancji przyrostowej Rą = B mielibyśmy wielokrotnie 


mniejszą rezystancję dla składowych stałych Ro = > A tym samym niewielkie 


straty napięcia i mocy zasilania. Trzeba jednak, aby taki nieliniowy dwójnik 
pracował przy u > u„, a także by jego charakterystyka nie zależała od tempera- 
tury i była stabilna w czasie. Warunki te spełnia tranzystor w układzie źródła 
prądowego, który omawialiśmy już w rozdziale 3, a który jest przedstawiony 
na rys. 7-28b. Przypomnijmy,.że tranzystor T2 w układzie diody z opornikami 
R,, R, służy tutaj zarówno do ustalenia właściwego napięcia upp,, a przez to 
samo i wartości i,, ale także do kompensacji cieplnej, tzn. uniezależnienia prądu 
źródła od temperatury. Przypomnijmy, że opornik Ra realizując ujemne prądo- 


08. ga 507-257 0 +25" 5001757 
Rys. 7-28. Realizacja źródła prądowego przy użyciu pary tranzystorów bipolarnych T/, T2 
i niektóre jego własności [66] 


we sprzężenie zwrotne nie tylko powiększa rezystancję wyjściową (wewnętrzną 
zastępczego źródła jak na rys. 7-28c, odpowiadającą rezystancji Rp w podanych 
wcześniej zależnościach), ale także działa stabilizująco na wszystkie parametry 
takiego źródła prądowego. Zależność prądu i, od napięcia u ma tutaj charakter 
jak na rys. 7-28a, natomiast wydajność źródła prądowego może być łatwo ustalo- 
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na poprzez odpowiedni dobór wartości rezystancji R; -- Rz. Mamy tutaj 


UeBi Fl, Rz = UgBa HL, Ra (7-106) 
tzn. 
>= ią Rz + (Upa — Upp1) (1-106) 
R; 
W typowych warunkach pracy tranzystorów TI i T2 można przyjąć, że 
i, m I,ye”*EB: (7-107) 
i == I; €7*FB2 (7-108) 
3 1 q ; 
gdzie y % w KT co daje 
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skąd widać możliwość ustalenia i, poprzez zmianę rezystancji R, i Rz, a także 
stosunku powierzchni emiterów 77 i T2, od którego zależy stosunek prądów 


I, 

I, s2 
Rezystancję wyjściową (wewnętrzną źródła prądowego) można obliczyć korzysta- 
jąc ze schematu zastępczego jak na rys. 7-28d jako 


zerowych 2-0, 


Au 
Two = A 
Przy założeniach 8,, > 1, Rz Śrcei » Tbe1 Ś Po1fce1 Otrzymujemy 
Fy'e1 R3 
1+ R + e e "woaroncni 
( Rg+ Rz trw'1 Pon Rpg+ Rz try'1 
Twy R Fei r ; 
js b'ei | cel 3 
( Rg+ Ra +ryb'1 ! Bon Fcb'1 Rody 
R 
RWE ZA 
Z Feet 5 1 (7-111) 
Fcel 
1+ waż diz 0 GGECEL 
Pon R3 tre Fcb'1 


Rezystancja ta jest odpowiednikiem przyrostowej rezystancji Rg z naszych po- 
przednich rozważań i, jak widać, jest ograniczona, chociaż może osiągać znaczne 
wartości, zwłaszcza gdy Boy, repr, Ra są duże, a Rp — małe. W najczęściej spoty- 
kanych przypadkach wpływ tej rezystancji na własności wzmacniacza różnico- 


1) Najczęściej są to tranzystory jednakowe, tzn. /,, = I. 


wego jest nieznaczny i za zadowalający model nieliniowego dwójnika emite- 
rowego może być uważane idealne źródło prądowe (Rz = o). 

Dodajmy jeszcze na koniec, że współczynniki termiczne rezystancji «pr istotnie 
„wpływają na termiczną stałość prądu i,. W przypadku monolitycznych oporni- 
ków dyfuzyjnych współczynnik «pr jest zwykle dość znaczny i dodatni, co daje 
i(T) jak na rys. 7-28e. Na tym samym rysunku pokazano charakter tej zależ- 
ności w przypadku «pr = 0. Ta właściwość źródła prądowego może być wyko- 
rzystywana do kompensacji zmian cech transmisyjnych tranzystorów wzmacnia- 
jących wzmacniacza różnicowego, jakie powstają wskutek wahań temperatury. 
Wzmacniacze różnicowe często używamy do wzmacniania sygnałów pochodzą- 
cych ze źródeł o dużej rezystancji wewnętrznej. W takim przypadku konieczna jest 
taka realizacja wzmacniacza, która zapewnia dużą rezystancję wejściową oraz 
możliwie małą składową prądową dryftu i, (patrz rys. 7-2). Drugi z tych wa- 
runków sprowadza się przede wszystkim do konieczności pracy tranzystorów 
wejściowych przy możliwie małych prądach emitera [patrz równanie (7-11)|]. 


Natomiast oba te warunki pozwalają sądzić, że korzystnym rozwiązaniem byłoby 


zastosowanie tranzystorów zestawnych (układów Darlingtona) jak na rys. 7-29a. 
Zakładając, że tranzystory T/, T2 oraz T3, T4 tworzą pary symetryczne, przy czym 
prądy emiterowe T/ i T3 są rzędu mikroamperów”, otrzymujemy z zależności 


(7-80) i po uwzględnieniu, że Ip, £ Izą Z o. Ig Z Ig, OraZ Ig, Z Iga 
Fye Z 2%PT =9 moęr(Bo1 +1) =3 MĘr(Bo1 +1) zz 
B1 Ig Ig? 
e > MPr(Ba E 1) (Bo2 + 1) | z4 Mor Bo1 Bo2 (7-112) 
IĘ> Bo1,2 >1 7 


Rys. 7-29. Wzmacniacze różnicowe z tranzystorami zestawnymi (układami Darlingtona) 
% W takim stanie he e Tere Fbb> ad Thre(Tbb » z 100 Q, Tyre — dziesiątki kO). 
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co świadczy o znacznym przyroście rezystancji w stosunku do wzmacniacza za- 
wierającego jedynie dwa tranzystory. Jakkolwiek pewnym ograniczeniem tych 
korzyści jest tutaj określona zależność punktów pracy par tranzystorów np. 71 
i T2 (bo Ip; = I5>), która poprzez uzależnienie wartości 8, od prądu emitera 
ogranicza wartość iloczynu Bo; (Ig1) * Po2(Iz2), to jednak przy wartościach 7, rzędu 
miliamperów można otrzymywać rezystancje wejściowe znacznie przekraczające 
100 kQ”. Wadą wzmacniaczy z tranzystorami zestawnymi, ograniczającą ich 
zastosowanie, jest znacznie większa wrażliwość na symetrię układu oraz zmiany 
temperatury?. Wynika to z tego, że mała asymetria w charakterystykach tranzy- 
storów TI i T3, pracujących blisko odcięcia [przy małej stromości charakterystyk 
ig = f(Ugs)|, wywołuje znaczne względne różnice w wartościach ich prądów emi- 
tera, które z kolei prowadzą do znacznego zróżnicowania punktów pracy tran- 
zystorów 7T2i T4, a w konsekwencji także iloczynów Bo * Boa I Boa * Boą. Wrażli- 
wość na zmiany temperatury wynika z uzależnienia wzmocnienia i rezystancji 
wejściowej od iloczynu f8,;(7):* Bo(T), który zmienia się znacznie silniej przy 
wahaniach temperatury aniżeli 5,(7) pojedynczego tranzystora. Wreszcie wadą 
takiego wzmacniacza jest podwyższony poziom szumów własnych, wynikający 
z dwukrotnego przyrostu liczby niezależnych źródeł szumu (cztery tranzystory 
zamiast dwu). Niektóre z wad takiej realizacji wzmacniacza różnicowego mogą 
być usunięte badź ograniczone poprzez modyfikację pokazaną na rys. 7-29b. 
Polega ona na dodaniu jednego tranzystora 7, w układzie diodowym i dwu opor- 
ników. o stosunkowo niewielkiej rezystancji (pojedyncze kO). 

Mamy tutaj przy 8,1 > 1 i jednakowych tranzystorach 


I UEB2 
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1) Jako graniczne podawane są wartości 10--20 MO przy wejściowych prądach bazy 5--10 nA 
[68]. "m i , 

2) W przypadku zastosowania takiego wzmacniacza na wejściu wzmacniacza operacyjnego 
otrzymujemy stosunkowo duże wartości napięcia niezrównoważenia i znaczne zróżnicowanie 
wejściowych prądów polaryzujących [66]. 


przyrasta znacznie szybciej przy wzroście temperatury aniżeli rezystancja R, mo- 
żemy stwierdzić, że wartość prądu 7, będzie w takim układzie wzrastała w miarę 
powiększania temperatury. Ponieważ mamy tutaj 


1/2 
Bo2 


to widać, że przy nieco wzrastającej zazwyczaj z temperaturą wartości 5(7:) 
równoczesny przyrost wartości Ip(T) powoduje nie tylko skompensowanie tego 
wpływu, ale także pewien wzrost prądu 75; Z temperaturą. Wynika stąd, że zmien- 
ność rezystancji wejściowej 


Ig, = Iptlg> Z Ip+ (7-118) 


rwe £ ZMm$r Bot (7-119) 


będzie tu znacznie słabsza aniżeli w układzie poprzednim. Większe o 7, wartości 
prądu Ip, i Iga powodują tutaj pracę TI i T3 odpowiadającą większym wartościom 
Po1 i Pos, Co jest korzystne z punktu widzenia wzmocnienia różnicowego. Ponadto 
układ staje się mniej wrażliwy na małą asymetrię TI i T3, bo tranzystory te 
pracują w stanie pełniejszego przewodzenia. Oznacza to jednak także, że nastę- 
puje tutaj wzrost prądów wejściowych, co powoduje, iż takie realizacje wzmacnia- 
czy różnicowych stosujemy na ogół w stopniach pośrednich, a nie wejściowych. 
Zwróćmy także uwagę na to, że wprowadzenie tranzystora Tp powoduje tutaj 
efekt „bootstrapowania” dla prądów stałych (Ip - Ugpa — UgBp), co pozwala 
znacznie ograniczyć rezystancje R, potrzebne dla uzyskania danych wartości 
prądu 15 [66]. 

Dla uzyskania dużej wartości rezystancji wejściowej, małych prądów wejściowych 
i dużego wzmocnienia różnicowego szczególnie przydatne są tzw. tranzystory 
super-beta [68], [70], realizowane w monolitycznych układach scalonych poprzez 
szczególnie głęboką dyfuzję emitera. W efekcie otrzymuje się niezwykle małą 
grubość bazy (Wg = 200 nm), ale równocześnie 8, = 2000-5000 przy prądach 
emitera rzędu kilku mikroamperów. Istotną wadą tych tranzystorów jest małe 
napięcie przebicia kolektor-emiter (2--4 V), wymagające odpowiednich zabezpie- 
czeń układowych. Najprostszy z nich polega na stworzeniu tranzystorów ze- 
stawnych jak na rys. 7-304, gdzie tranzystory super-beta Tsg; i Tsg2 Wyróżniono 
odmiennymi symbolami. W takim układzie UcE = Uzgs % 0,6 V, Ucz = 
= Uppą % 0,6 V, tzn. napięcia kolektor-baza tranzystorów super-beta ograni- 
czają przewodzące złącza emiterowe zwykłych tranzystorów 73 i T4. Układy 
takie mają jednak wszystkie wady wzmacniaczy z rys. 7-29a (zwłaszcza dużą 
wrażliwość na asymetrię Tsp; i TsB2) i praktycznie nie są stosowane. Natomiast 
dobre własności mają wzmacniacze z tranzystorami super-beta włączonymi w ukła- 
dy tzw. kaskod. Podstawowy układ tego typu jest przedstawiony na rys. 7-30b. 
Każdy z tranzystorów super-beta Tsp; ,TsB- jest tu kaskodowo połączony Zz nor- 
malnym tranzystorem 73 lub 74 tak, że zmiany prądu kolektora Tsg, są praktycz- 
nie takie same jak zmiany prądu kolektora 73. W układzie tym zachodzą oczy- 
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Rys. 7-30. Wzmacniacze różnicowe z tranzystorami 
super-beta 


wiste równości 


UgB1 + UcBi + UeBs = UeB2 + UcB2 + UeBą = UgBs+ Up (7-120) 
Wynika z nich, że 

UcBi = (UzBs + Up) — (Urs; + Ursa) (7-120') 

UcB2 = (Uxss + Up) — (UsB2 + UeBa) (7-120'') 


co wobec bardzo bliskich wartości sum napięć w nawiasach świadczy, że na- 
pięcia kolektor-baza tranzystorów super-beta są niewielkie, a w rezultacie na- 
pięcia Ucz = Ugs+ Ucz nie przekraczają 1 V. Tranzystor 75 z diodą D, wypeł- 
niają tutaj jednak jeszcze dodatkową funkcję. Zauważmy, że jeżeli wskutek 
przyczyn wywołujących dryfty (np. zmiany temperatury) napięcie w punkcie 4 
wzrośnie o małą wartość 8U, to taki sam przyrost napięcia wystąpi na bazie 
wtórnika zrealizowanego na tranzystorze 75 i obciążonego bardzo dużą rezysta- 
cją'?» Wzmocnienie napięciowe tego wtórnika jest w tych warunkach bliskie 


+) Dla przyrostów diodę prowadzącą D, można uważać tutaj za zwarcie. 
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jedności, a zatem w punkcie B powstanie także taki sam przyrost 8U. Inaczej mó- 
wiąc, przyrost temperatury wywołujący ÓU nie zmieni tutaj napięcia U4p, ponieważ 


U4B Ti (U4+ 6U)— (UZ + ÓU) = U4— UB = U;B1 + UcB1 + UEB3 (7-121) 


co oznacza, że występuje tutaj mechanizm sprzężenia zwrotnego przeciwdziałają- 
cego dryftom wzmacniacza. | 

Z powodów przedstawionych poprzednio, opornik Rz zastępujemy źródłem prą- 
dowym ły, co daje w rezultacie strukturę pokazaną na rys. 7-30c. Pomijając 
niewielkie prądy baz i zakładając, że tranzystory mają jednakowe prądy zerowe, 
możemy tutaj napisać 


lg; Z Igę 5 1,ę7UEBs.6) = lp (7-122) 
z; A lys = I, eUEBA.3) — cj (7-123) 
tzn. 
ży E (7-124) 
EB(5, ) W I, 
1, 7 
UgBa,3) F z MJ, (AR) 
Stąd otrzymujemy 
UcB1 = ŻUgbs.6) — ŻUEB(1,3) F ELA A 2prln —>— gad; (7-126) 
Y b l 


Przykładowo, dla p = 15 UA, 79 = 5 UA, gr = 25 mV otrzymujemy 
UcBi = 2: 25ln6(mV) = 90 mV 


co potwierdza wypowiedzianą wcześniej opinię o tym, że napięcie kolektor- 
emiter (ważne ze względu na niebezpieczeństwo przebicia) jest tu zaledwie o kilka- 
dziesiąt miliwoltów większe od napięcia emiter-baza. 

We wzmacniaczach tego typu prądy bazowe Igi, IBz Są rzędu kilku nA, a rezy- 
stancje wejściowe 


PT 

IB(1.2) 

osiągają poziomy rzędu dziesiątków MQ. 

Dla zabezpieczenia złączy emiterowych tranzystorów super-beta przed przebiciem 
sygnałem o polaryzacji zaporowej i zbyt dużej wartości stosuje się ograniczniki 
diodowe, włączane równolegle do wejścia, jak na rys. 7-30c. Diody takie zmniej- 
szają jednak nieco rezystancję wejściową, zwłaszcza gdy mają znaczniejsze prądy 
zerowe. Jeszcze większe rezystancje wejściowe, osiągające 10? -- 101? Q, a równo- 
cześnie mniejsze wejściowe prądy polaryzacji (100-200 pA przy T = 25C, 
kilka nA przy T = 120”C) można uzyskać poprzez zastosowanie tranzystorów 
złączowych J-FET. Możliwości te wynikają bezpośrednio z własności samych 
tranzystorów. Istotną wadą takich wzmacniaczy jest znacznie większa aniżeli 
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przy tranzystorach bipolarnych asymetria tranzystorów (wynikająca z przyczyn 
technologicznych), prowadząca do znacznego zmniejszenia tłumienia sygnału su- 
macyjnego i powstawania niezerowego sygnału wyjściowego przy braku sterowa- 
nia. To napięcie niezrównoważenia odniesione do wejścia osiąga tu często wartość 
10--20 mV, podczas gdy we wzmacniaczach z tranzystorami bipolarnymi jest 
ono zwykle rzędu 2--5 mV. Ponadto znaczna jest zależność tego napięcia od 
temperatury, wynosząca ok. 40--50 uV/*C. Przykłady takich wzmacniaczy są 
pokazane na rys. 7-31. Oporniki regulowane R; i R, we wzmacniaczu z dyskret-. 


nymi tranzystorami J-FET — jak na rys. 7-31b — służą poprawie symetrii ukła- 


Rys. 7-31. Wzmacniacze różnicowe z tranzystorami unipolarnymi FET 


du, a przez to powiększeniu tłumienia sygnału sumacyjnego. Często stosowane są 
także układy hybrydowe — jak np. na rys. 7-31c — zawierające zarówno tran- 
zystory unipolarne, jak też bipolarne. W takich najnowszych układach hybrydo- 
wych zamiast tranzystorów złączowych J-FET są stosowane tranzystory z bramką 
izolowaną MOS-FET, pozwalające nie tylko na dalsze zmniejszenie prądów 
wejściowych i powiększenie rezystancji wejściowej, ale zwłaszcza na zmniejszenie 
napięcia niezrównoważenia (dzięki możliwości uzyskiwania znacznie lepszej 
zgodności charakterystyk takich tranzystorów) [71]. 


Ważnytn problemem w technice wzmacniaczy różnicowych jest uzyskiwanie 
dużych wartości wzmocnienia różnicowwgo. We wzmacniaczach wielostopnio- 
wych, np. operacyjnych, pozwala to zmniejszać liczbę kaskadowo łączonych 
stopni wzmacniających, co znacznie ułatwia zapewnienie warunków stabilności 
(patrz rozdział 4). Uzyskiwanie dużych wzmocnień poprzez stosowanie dużych 
rezystancji kolektorowych jest nieracjonalne zarówno ze względu na straty mocy 
zasilania, jak też z powodu nadmiernych wymiarów przy realizacjach scalonych. 
Natomiast można. problem ten rozwiązać poprzez zastosowanie odpowiednich 
nieliniowych dwójników o dużej rezystancji przyrostowej, a małej dla składowych 
stałych. Przykłady wzmacniaczy z takimi nieliniowymi dwójnikami kolektorowy- 
mi, nazywanych wzmacniaczamizobciążeniami dynamicz- 
nymi, są pokazane na rys. 7-32a i b. Zauważmy najpierw, że każdy z tych 


układów zawiera fragmenty obwiedzione przerywaną linią z tranzystorami TA 
i TB. W doprowadzeniach do takiego układu występują przyrosty prądu Ay 
i AI,, wywołane sygnałem sterującym wzmacniacz, co pokazano na rys. 7-32e. 
Ponieważ Uppcra) = UeBcrB)» tO przy jednakowych tranzystorach TA i TB otrzy- 
mujemy równość składowych stałych ich prądów emitera i parametrów różniczko- 
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Rys. 7-32. Wzmacniacze różnicowe z obciążeniami dynamicznymi 


wych. Układowi takiemu dla przyrostów odpowiada w przybliżeniu schemat 
zastępczy jak na rys. 7-32c, z którego wynika, że przy h;4ecra = MtecrB)> Pora) Z 
= PocrB = Bo 


1 ć 
Kisż A= FK, (1-128) 
i 2+80 
_ - Rotce „, _Rofce 4 


Oznacza to, że taki zestaw tranzystorów TA, TB z punktu widzenia różnicowego 
zachowuje się jak rezystancja przyrostowa ok. rę,, a równocześnie pozwala na 
wyjściu asymetrycznym uzyskiwać przyrost napięcia zależny od różnicy prądów 
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obu tranzystorów wzmacniających T7 i T2, co zapewnia dobre tłumienie dryftu 
(jak przy wyjściu symetrycznym w prostym wzmacniaczu). Dodatkową zaletą 
takich nieliniowych dwójników obciążających jest to, że wskutek mniejszego 
spadku napięcia stałego przy danych wartościach I; pozwalają one uzyskiwać 
znacznie większe amplitudy niezniekształconych sygnałów wyjściowych?. Nato- 
miast wadą układu z rys. 7-32a jest asymetria napięć Uczcri, 7 Ucedr2y, Wynika- 
jąca z ich różnych spadków na tranzystorach TA i TB. W rezultacie efektu 
Early'ego (modulacji szerokości bazy) powstaje wskutek tego asymetria w cha- 
rakterystykach tranzystorów T1 i T2, prowadząca do wzrostu napięcia nie- 
zrównoważenia. Jest ona zresztą dodatkowo nasilana przez pewną asymetrię prą- 


| +12) 


a(7 +17)>0 


Rys. 7-33. Wzmacniacze z obciążeniami dynamicznymi powiększonymi poprzez ujemne 
sprzężenie zwrotne 


D Łatwo to stwierdzić, wrysowując w połu charakterystyk tranzystora wzmacniającego linię 
prostą, .odpowiadającą opornikowi liniowemu, oraz linię załamaną, odpowiadającą charakte- 
rystyce prądowo-napięciowej takiego nieliniowego dwójnika obciążającego. 


dów (Iz; © Ig>), jaka powstaje przy niewielkich zwykle wartościach ŚocrB, W przy- 
padku gdy są to tranzystory ;p-n-p'. Ponadto układ z rys. 7-32a odznacza się 
małą wartością napięcia przebicia (kilka woltów) tranzystorów wejściowych 
w stanie zaporowym, charakterystyczną dla scalonych tranzystorów n-p-n. Obu 
tych wad nie ma wzmacniacz o strukturze pokazanej na rys. 7-32b. Tranzystory 
TIi T2 pracują tutaj przy jednakowych napięciach kolektor-emiter, a ponadto 
kaskadowe połączenia wrażliwych na przebicie tranzystorów n-p-n (TI i T2) 
z odpornymi pod tym względem (do kilkudziesięciu woltów) tranzystorami 
p-h-p (T3 i T4) usuwa drugą z wymienionych wad. Układ działa w ten sposób, 
że jeżeli sygnał sterujący wywoła zmniejszenie prądu /,, a tym samym prądu 
bazy T3, to równocześnie powstaje taki sam przyrost prądu tranzystora 12, 
a tym samym prądu bazy 74. Oznacza to, że wypadkowa rezystancja ,„widziana” 
z punktu P praktycznie nie zależy od zmian sygnału sterującego, co przy stałej 
wartości ły oznacza, że przyrosty napięcia w tym punkcie są praktycznie zerowe. 
Jest to zatem taka sytuacja, jakby punkt P był zablokowany dużą pojemnością, 
a więc tranzystory T3 i T4 pracują w układzie wspólnej bazy. Wzmocnienie 
prądowe tych tranzystorów jest więc praktycznie równe jedności, a wzmocnienia 
napięciowe wtórników z tranzystorami 77 i T2 bliskie 0,57. 

Dla dalszego powiększenia dynamicznej rezystancji przyrostowej przy niewielkim 
powiększeniu rezystancji dla składowych stałych wykorzystuje się ujemne sprzę- 
żenie prądowe. Oddziaływanie opornika R„ włączonego w obwód emiterowy 
tranzystora na jego impedancję wyjściową opisuje wzór (7-111), z którego wynika, 
że dla Rz > O zawsze r„yr > rce, a równocześnie, że dla dowolnie dużych war- 
tości Rp mamy r„ys < r, (Co zresztą widać bezpośrednio z układu). Przykład 
zastosowania obciążeń dynamicznych tego rodzaju jest pokazany na rys. 7-33a. 
Z punktu widzenia działania jest to pełny odpowiednik układu z rys. 7-32a, 
z tym jednak zastrzeżeniem, że bocznikujące działanie rezystancji r.ę jest w tym 


przypadku znacznie ograniczone dzięki ujemnemu sprzężeniu prądowemu (opor-- 


niki R;). Przypomnijmy, że istotną wadą takich układów jest znaczna asymetria 
napięć kolektor-emiter, a także pewna asymetria prądów emitera tranzystorów 
TIi T2, dające wzrost napięcia niezrównoważenia. 

Znacznie lepsze własności ma wzmacniacz przedstawiony na rys. 7-33b. Poza 
znanym nam już i poprzednio omówionym układem tranzystorów 77 -- T4 mamy 
tutaj układ z tranzystorami TA -- TC obwiedziony linią przerywaną i oddzielnie 
narysowany na rys. 7-33C. 

Zastępując tranzystory TA-- TCich schematami zastępczymi możemy wyznaczyć 
zależność przyrostu prądu na wyjściu AJw od przyrostów prądów A/, i AŁ,. 
Jeżeli w obliczeniach pominąć stosunkowo nieznaczny wpływ re» (reb' £ 00) 
i założyć, że Boca» Poz)» Poco ? 1, a rezystancja R, obciążenia wtórnika z tran- 


D_ Jak wiadomo [71], z przyczyn technologicznych w technologii układów scalonych tranzystory 
.p-n-p mogą być zrealizowane jedynie jako tzw. tranzystory podłożowe lub tranzystory boczne. 
Oba rodzaje tranzystorów odznaczają się małymi wzmocnieniami prądowymi ($, = 2-20). 

2) Mamy tutaj rwecrs) = Twedra) Ź Teb'> Twy(T1) = Twy(r2) ZTew. 
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zystorem 7ce spełnia nierówność 


h1jecay + Rp' Boca) 
Boca) * Boco) 


wówczas otrzymujemy 


R. > 


hy 1e(4) + Boca) Rp 
heca) Skad , Boca) 
RzBoo) "RE Boco) 

i w rezultacie, gdy tylko?” 


hi 1ecBy + Rrfoa) 
h1e + Re 


AU z 


"AT, (7-130) 


+ Boa 


R, < Fce(B) 


mamy 


Aly x Al, — biedy t RrBora, Bo * Boco* "Ri 
hi ec) + ReBocB) Baa Poo* RB. Aa” 


h + Rpfoay Bo: ih 
m NI, — 11e(4A) Fi/o(A) , 170:B) , AI 7-131 
8 h, 1e(B) + RpBoc) Boca) : ) 


Zauważmy, że przy praktycznie prawie zawsze spełnionych założeniach nie- 
równościowych wyjściowy przyrost prądu nie zależy od rezystancji r,e, a ponadto 
przy dobrej symetrii układu heca Z Miec; Boca) F Boys CO OZNACZA, ŻE 
zwykle 


Alp R AI,— AT (7-131') 


Wynika stąd, że taki układ daje większe wzmocnienie różnicowe aniżeli układy 
Z rys. 7-32, a z punktu tłumienia sygnału sumacyjnego ma na wyjściu asymetrycz- 
nym własności prostego wzmacniacza różnicowego z wyjściem symetrycznym. 

W realizacjach scalonych układ taki jest na ogół jeszcze dopełniany diodą D 
(tranzystorem w połączeniu diodowym) oraz tranzystorem TD jak na rys. 7-33d. 
Zauważmy, że w takim przypadku napięcie Up na diodzie zależy od sumy prą- 
dów 7, i I, płynących w obu gałęziach układu. Jeżeli wskutek działania ,,czynnika 
dryftowego” (np. wzrostu temperatury) powstanie dodatni przyrost tej sumy 
prądów, to nastąpi przyrost napięcia na diodzie. i w rezultacie przyrost prądu 
kolektorowego tranzystora TD będzie dodatni. Z bilansu przyrostów prądów 
w węźle W wynika natychmiast, że przyrost sumarycznego prądu baz Az jest 
w rezultacie ujemny, a zatem następuje przeciwdziałanie zmianom dryftowym. 
Natomiast sygnał sterujący wprowadzony na wejście wzmacniacza wywołuje 
przyrosty AJ, i A/, jednakowe i różne co do znaku, a w związku z tym nie wy- 
wołuje przyrostu sumy prądów baz Az. 

Wzmocnienia różnicowe otrzymywane w takich wzmacniaczach mogą przekra- 
czać 60 dB [68]. 


1) Ułamek, przez który jest mnożona wartość ree(s, Zawiera się najczęściej w przedziale od 
kilka do kilkanaście. 
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- Ujemne sprzężenie zwrotne może być także wykorzystywane we wzmacniaczach 
różnicowych dla zmniejszenia wzmocnienia sumacyjnego, a przez to obniżenia 
poziomu dryftu na wyjściu. Przykłady takich sprzężeń działających w obrębie 
jednego wzmacniacza różnicowego już pokazywaliśmy, omawiając układy z rys. 
1-30b oraz 7-33d. Można je także realizować i w przypadku, gdy dwa stopnie 
różnicowe pracują w kaskadzie poprzez odpowiednie sterowanie wydajnością 
źródła prądowego. Najprostszym przykładem takiej pętli sprzężenia zwrotnego 
może być układ z rys. 7-34a. Jeżeli w wyniku dryftu napięcia na kolektorach TI 


k R AUpy+aUpz 
R,*+R> 2 


Rys. 7-34, Wzmacniacze z ujemnym sprzężeniem zwrotnym dla sygnału sumacyjnego 


i 72 zmienią się o prawie jednakowe przyrosty AU,, i AU,ą, wówczas na emiterach 
pary tranzystorów 73 i 74 pojawi się przyrost 


1 
AU; R z (AUe1 + AU22) 


wynikający z ich wzmacniania w układach wtórnikowych (WC). Część tego przy- 
rostu poprzez dzielnik oporowy R;, Rą jest podana na bazę tranzystora T5, 
realizującego źródło prądowe dla pary wejściowej T1, T2. Jeżeli dodatnie przy- 
rosty AU, % AU > O powstały pod wpływem ujemnych przyrostów prądów 
kolektorowych A/,, £ AZ <0, to dodatni przyrost AU; wywołuje dodatni 
przyrost wydajności źródła prądowego AJł, > 0, który kompensuje pierwotne 
przyrosty Al 2. 

Oczywistą wadą układów z rys. 7-34a jest to, że ustalanie potencjału bazy tran- 
zystora 15 tylko poprzez dzielnik oporowy powoduje znaczne uzależnienie wy- 
dajności źródła prądowego od temperatury. Można temu przeciwdziałać w znany 
nam sposób (patrz rozdział 3) poprzez włączenie w obwód bazy tranzystora 75 
diody przewodzącej. W ten sposób otrzymujemy układ pokazany na rys. 7-34b. 
w którym dioda tranzystorowa 76 nie przerywając omówionej poprzednio pętli 
sprzężenia dla przyrostów wywołanych dryftami ogranicza w znacznym stopniu 
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wrażliwość 7, na zmiany temperatury. Zauważmy, że w dostatecznie symetrycz-_ 
nym wejściowym wzmiacniaczu różnicowym przyrosty napięć na kolektorach, 
powstające pod wpływem sygnału wzmacnianego, są wprawdzie duże, ale jedna- 
kowe pod względem wartości, natomiast przeciwne co do znaku. Stąd też przyrost 
napięcia na emiterach pary T3, T4 pod wpływem sygnału wzmacnianego jest 
praktycznie zerowy, co inaczej oznacza brak sprzężenia zwrotnego dla składowej 
różnicowej, a tym samym znikome oddziaływanie takiej pętli na wzmocnienie 
różnicowe. 


7.2.3. Wzmacniacze operacyjne 


7.2.3.1. Własności ogólne 


a. Warunki zasilania, ograniczenia napięciowe 


Wzmacniaczem operacyjnym nazywamy taki wzmacniacz prądu stałego, w któ- 
rym wpływ impedancji wejściowej (bardzo dużej) i wyjściowej (bardzo małej) 
oraz dryftu napięcia wyjściowego są pomijalnie małe, a wzmocnienie sygnału” 
dostatecznie duże. 

Najczęściej spotykane wzmacniacze operacyjne to wyspecjalizowane monolitycz- 
ne układy scalone o rezystancji wejściowej (różnicowej) w granicach ok. 10”-- 
107? Q ze wzmocnieniami napięciowymi przy otwartej pętli zewnętrznego sprzę- 
żenia zwrotnego i małych częstotliwościach rzędu 10*--10% V/Vio rezystancjach 
wyjściowych nie przekraczających 75-+200 Q. 

Miarą dryftu napięcia wyjściowego jest tłumienie sygnału sumacyjnego (wspól- 
nego)”, które przy mierze logarytmicznej zawiera się na ogół w przedziale 80-- 
<= 100 dB. Ogromna większość scalonych wzmacniaczy operacyjnych ma dwa 
wejścia: odwracające (—)— tzn. takie, że powolnemu dodatniemu przy- 
rostowi napięcia sterującego odpowiada ujemny przyrost napięcia wyjściowego, 
oraz nieodwracające (+), przy którym znaki powolnych przyrostów 
napięć na wejściu i wyjściu wzmacniacza są zgodne. Prawie wyłącznie są to 
wzmacniacze z wyjściami asymetrycznymi, tzn. takimi, że jednym z zacisków 
wyjściowych jest „masa” układu. Na wzmacniaczach operacyjnych tego rodzaju 
skupimy obecnie naszą uwagę. 


Elementarnym warunkiem działania wzmacniacza operacyjnego jest 
jego prawidłowe zasilanie. 


1) W przypadku wzmacniaczy z wejściem symetrycznym chodzi tu o wzmocnienie sygnału 
różnicowego. Impedancja wyjściowa jest ponadto pojęciem umownym, wyrażającym uzależ- 
nienie zdolności transmisyjnych wzmacniacza od rezystancji obciążenia (patrz: 7.2.3.1 p.b). 

2) Przypomnijmy, że jest to stosunek wzmocnień określonych przy małych częstotliwościach 
dla sygnału wzmacnianego (różnicowego) i dla sygnału identycznego (wspólnego) na obu wejś- 


. ciach: odwracającym i nieodwracającym fazy. 


Typowy wzmacniacz scalony wymaga zasilania symetrycznego, tzn. napięciami 
+E oraz —E, jak to pokazano na rys. 7-35a"). Zaciski wejściowe (+) i (—) są 
wyprowadzeniami baz wejściowej pary tranzystorów. Stąd dla zapewnienia nor- 
malnej pracy wzmacniacza trzeba zapewnić przepływ odpowiednich prądów pola- 
ryzujących Ig; , Iga. W sytuacji pokazanej na rys. 7-35a przy zasilaniu symetrycz- 
nym (+E, —E) ze struktury wewnętrznej wzmacniacza wynika, że potencjał 
punktu 3 jest wyższy od potencjałów punktów 7 i 2. Warunek taki w szczególności 
oznacza, że potencjał punktu 3 musi przewyższać potencjał emiterów wejściowej 
pary tranzystorów co najmniej o napięcie Upg, tzn. ok. 0,6--0,7 V, co świadczy 
o tym, że połączenie zacisków wejściowych z masą poprzez odpowiednie pod 
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Rys. 7-35. Zasilanie wzmacniaczy operacyjnych 


względem rezystancji oporniki zapewni zarówno prawidłowy kierunek, jak też 
wartoŚci Ig, i Iga . Warunek ten mógłby nie być spełniony przy znacznej asymetrii 
zasilania, tzn. gdyby +E 4 —(—E>,). W takim szczególnym i nietypowym przy- 
padku prawidłowe kierunki i wartości wejściowych prądów polaryzujących można 
wówczas ustalić w układach pokazanych na rys. 7-35b przy tranzystorach wejścio- 
wych n-p-n oraz na rys. 7-35c przy tranzystorach :p-n-p. 


Asymetryczne zasilanie jest jednak niekorzystne dla prawidłowej 
pracy wzmacniacza operacyjnego, ponieważ nie tylko ogranicza jego 
dynamikę, ale ponadto powoduje pogorszenie zrównoważenia układu. 


Oznacza to, że gdyby charakterystyka przejściowa u,„, = f(u,) przy symetrycznym 
zasilaniu miała postać jak na rys. 7-36b, to asymetryzacja zasilania spowoduje 
zmiany zilustrowane rys. 7-36c i d. Są to zmiany niekorzystne i dlatego należy 
dążyć do możliwie dobrej symetryczności napięć zasilających. Niekorzystne 
również z punktu widzenia zarówno dynamiki, jak też pozostałych cech transmi- 
syjnych wzmacniacza jest także zbytnie obniżanie napięć zasilających. Charakte- 
rystyka przejściowa jak na rys. 7-36b, tzn. przechodząca dokładnie przez początek 
układu współrzędnych (u,,, u,), odpowiada wzmacniaczowi dokładnie zrówno- 
ważonemu. Wzmacniacze operacyjne produkowane wielkoseryjnie mają do- 


1) Z typowych wzmacniaczy operacyjnych jedynie „A 702 wymaga zasilania asymetrycznego 
(typowe wartości E; = +12 V, E» = —6 V). 
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puszczalny pewien stan niezrównoważenia, opisywany przez producentów w ka- 
talogach tzw. napięciem niezrównoważenia U/. 


Określa ono w nominalnych warunkach pracy taki przedział wartości 
napięcia różnicowego u,, w którym znajduje się wartość u,o, odpowia- 
dająca zerowej wartości napięcia wyjściowego. Inaczej mówiąc,wartość 
|u,o| jest nie większa od bezwzględnej wartości napięcia niezrówno- 
ważenia |Uy|. 


a AED b 


Rys. 7-36. Wpływ asymetryczności zasilania na charakterystyki przejściowe wzmacniacza 
operacyjnego 


Z punktu widzenia charakterystyk wzmacniacza jest to ograniczenie obszaru jak 
na rys. 7-37a, w którym będzie zawarta charakterystyka przejściowa wzmacnia- 
cza”, 


Natomiast w konkretnym wzmacniaczu napięciem niezrównoważenia 
nazywamy taką wartość napięcia różnicowego na jego zaciskach wej- 
ściowych, przy której napięcie wyjściowe osiąga poziom zerowy. 


ką A ką 2 =const 


Rys. 7-37. Ilustracje 
dotyczące napięcia 
niezrównoważenia, 
wejściowego prądu 
polłaryzującego oraz 
prądu 
niezrównoważenia 


1) Na rysunku 7-37a ze względów graficznych są zniekształcone spotykane zazwyczaj zależności 
ilościowe. Chodzi zwłaszcza o to, że na ogół zakres wartości u,, w którym wzmacniacz ma 
własności liniowe (duże wzmocnienie), jest znacznie mniejszy od zakresu (—Ux, -+ UN). 


Charakterystyki przejściowe zależą oczywiście od prądów połaryzujących (bazo- 
wych czy bramkowych) 75, i Iga. Jak to pokazano na rys. 7-37b, gdy u, =0, 
a Igy © Iga, to ogólnie u„, = 0. Na ogół, aby u,„, = O przy u, = O, potrzeba, by 
prądy te miały nieco różną wartość. Można jednak określić wiele par wartości 
Ig: Ia, przy których jest spełniony warunek przejścia charakterystyki przez po- 
czątek układu współrzędnych, chociaż będą to ogólnie charakterystyki różne. 
Stąd też producenci podają taką nominalną wartość wejściowego prądu polary- 
zującego 

ŻE mtz (7-132) 
przy którym wzmacniacz ma optymalne własności, przy czym gwarantują równo- 
cześnie, że różnica tych prądów — zapewniająca, że u„,(u, = 0) = 0 — nie prze- 
kroczy tzw. prądu niezrównoważenia 

I = 1784 — ZBaluwy(w=0) =0 | (7-133) 
Napięcie niezrównoważenia ogólnie zależy od napięć zasilających i temperatury 
otoczenia, przy czym można przyjmować zależność 

UxT.E) = Uycar,„ Ev tYz AE Her AT (7-134) 
Przy Uyqr.,E,) zawartych na ogół dla 7, = 20?C w przedziale 1--20 mV wartość 
yz. wynosi zwykle kilkadziesiąt wV/V, a cieplny współczynnik er zazwyczaj nie 
przekracza kilku uV/*C. Napięcie Uy ulega także zmianie pod wpływem czasu. 
Przykładowo na rys. 7-38 przedstawiono wyniki pomiarów dla wzmacniacza 


Rys. 7-38. Zmiany w czasie 50 
napięcia niezrównoważenia we 
wzmacniaczu operacyjnym 4A725 
[72] 


200 400 600 800 
operacyjnego wysokiej klasy wA725 o wzmocnieniu przy otwartej pętli ok. 10*%V/V, 
w którym producent gwarantuje Uy < 1 mV [71]. Zauważmy, że przyrost napię- 
cia niezrównoważenia o kilka mikrowoltów przy takim wzmocnieniu odpowiada 


zmianie napięcia wyjściowego o kilka woltów. 
Czasowe i termiczne zmiany napięcia niezrównoważenia są przyczyną 
dryftów napięcia wyjściowego i powinny być możliwie małe, zwłaszcza 
przy wzmacnianiu bardzo małych sygnałów w długich okresach. 
Dryfty napięcia wyjściowego mogą być powiększane przez niestałość wszelkiego 


rodzaju napięć zasilających, zwłaszcza stosowanych w układach równoważenia 
wzmacniacza. 


31 Wzmacniacze i generatory 
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Wejściowy prąd polaryzujący oraz prąd niezrównoważenia także znacznie zależą 
od temperatury otoczenia i napięcia zasilającego" [71], [72], [74]. 
Z tego właśnie powodu ważne jest odpowiednie wyrównanie pozio- 
mów rezystancji na obu zaciskach wejściowych wzmacniacza. 
Znaczenie tego zdania wyjaśnimy na przykładzie wzmacniacza z dołączonymi 
opornikami R; -+ Ry jak na rys. 7-39. We wzmacniaczu takim o symetrycznym 
wejściu zachodzi zależność 


AU, = +kAU +) —kAU(-) (7-135) 
+£ 


i AUwy 


Rys. 7-39. Wzmacniacz operacyjny z dołączonymi 
rezystancjami zewnętrznymi 


Przyjmijmy, że z dowolnego powodu (np. zmiany temperatury) zmieniły się 
prądy baz, przy czym w układzie symetrycznym i przy małych gradientach tempe- 
ratury można przyjąć Alp, % Alga % Alp. Przyjmując oznaczenia z rys. 7-39 
mamy wówczas 


AU, = kR; AI, — kRą Alp (1-136) 
OTaz 
AI, = A= AJ, = I Ay FRA 
R, 
Stąd 
NE: AU, 


gi P<«Ninósć > 
Ri+R,  * Riy+tRą 
co podstawione do (7-136) daje 


EE 
AU; = Ę | A -R.JAI (7-137) 
EZUETAWSCZZ 
R; + R 


Wynika z niej, że jeśli chcemy, by napięcie wyjściowe wzmacniacza operacyjnego 
nie zależało bezpośrednio od wahań prądów polaryzujących?, musi zachodzić 
warunek 


RR; 


= RER, 


(7-138) 


1) Wzrost temperatury powoduje dość szybkie zmniejszanie wartości Ig i Iy, natomiast prąd 
niezrównoważenia znaczniej maleje przy zmniejszaniu napięcia zasilającego dopiero w zakresie 
napięć znacznie mniejszych do nominalnego [71]. 

2) Ponieważ pośrednio zmiany A/5 wpływają na zmiany wzmocnienia k. 


odpowiadający równości rezystancji widzianych z zacisków wejściowych przy 
zwarciu wyjścia wzmacniacza. - 

Analogiczne rozważania można przeprowadzić dla wszelkich innych układów 
ze wzmacniaczami operacyjnymi. Podkreślmy, że spełnienie warunku (7-138) lub 
jego odpowiedników w innych sytuacjach układowych jest szczególnie istotne 
we wzmacniaczach o znacznych prądach wejściowych (przy tranzystorach bipo- 
larnych pracujących ze stosunkowo dużymi prądami emitera) oraz gdy wzmac- 
niacz pracuje w szerokich zakresach temperatur, napięć zasilających itp. 

Z dotychczasowych rozważań można by wyciągnąć wniosek, że napięcie na wyjściu 
wzmacniacza zależy tylko od różnicy napięć na zaciskach wejściowych. Aby po- 
kazać, że wniosek taki jest ogólnie błędny, rozważmy krótko wpływ składowej 
wspólnej napięcia na zaciskach wejściowych, tzn. zachowanie się wzmacniacza 
w sytuacji pokazanej na rys. 7-40a. Badając doświadczalnie zależność u„, = /(u.) 
stwierdzimy, że małe napięcie u,„,, a tym samym małe wzmocnienie sumacyjne, 
otrzymamy jedynie w ograniczonym przedziale wartości u;. Wzmacniacze star- 
szych typów miały ten przedział stosunkowo wąski (kilka woltów) i często asy- 
metryczny, tzn. jak na rys. 7-39b. Wzmacniacze nowszych typów pozwalają na 
pracę w szerszym (kilkanaście woltów) i zazwyczaj symetrycznym zakresie na- 
pięcia wspólnego. Przyczyną ograniczenia tego zakresu jest ogólnie nieliniowość 
tranzystorów, zwłaszcza stopni końcowych, oraz ograniczona dynamika Źródeł 
prądowych. W tym ostatnim przypadku chodzi o to, że źródło prądowe, np. za- 
silające wejściowy!” wzmacniacz różnicowy, ma zdolność utrzymywania stałej 
wydajności I, jedynie w ograniczonym zakresie zmian napięcia u,. Wynika to 
z tego, że mamy tutaj do czynienia z szeregowym połączeniem dwu nieliniowych 
dwójników i; = f,(w) oraz iy = fa(u,) jak na rys. 7-40c, któremu odpowiada 
rozwiązanie graficzne jakościowo pokazane na rys. 7-40d. Widać z tego rysunku, 
że istotnie, gdy tylko u, < us, „„źródło”, tzn. dwójnik ię = f/2(un), traci zdolność 
utrzymywania stałej wydajności, co natychmiast pociąga za sobą zmianę punktów 
pracy itd. 

Napięcie różnicowe także nie może przybierać dowolnie dużych wartości bez 
obawy przebicia tranzystorów wejściowych. Ponieważ tranzystory te zawsze 
tworzą pary symetryczne, a przyrost napięcia różnicowego odtyka jeden z tran- 
zystorów zatykając równocześnie drugi, stąd wniosek, że zakres ten jest zawsze 
symetryczny i rzędu +5 V w starszych typach oraz ok. +30 V w realizacjach 
nowszych (z parami n-p-n i p-n-p na wejściu (patrz np. rys. 7-32 i rys. 7-33). 


Wspomnijmy na koniec, że jakkolwiek wzrost napięcia zasilającego E 
pociąga za sobą pewien wzrost wzmocnienia i powiększenie dynamiki 
wzmacniacza, to jednak wartości przekraczające poziomy zalecane przez 
producentów grożą przebiciem tranzystorów i -powodują wydzielanie 
większej mocy w układzie (co wywołuje przyrost temperatury), a zatem 
prowadzą do obniżenia niezawodności działania wzmacniacza. 


LJ 


*) Ograniczenie to wynika w szczególności z tzw. niestabilności wzdłużnej wzmacniaczy opera- 
cyjnych (patrz p. 7.1). 
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na 
+ — a 


Rys. 7-40. Wpływ napięcia sumacyjnego 
(wspólnego) na działanie wzmacniacza 
operacyjnego 


b. Własności transmisyjne 


Jeżeli składowa wspólna napięć wejściowych nie przekracza dopuszczalnych 
wartości, wówczas powolne zmiany napięcia różnicowego u,(£) powodują zmiany 
napięcia wyjściowego u,„„(£) zgodne z charakterystyką przejściową wzmacniacza. 
Wzajemne powiązanie tych napięć można zatem zilustrować rys. 7-41a. Nachylenie 
prostej w zakresie małych napięć różnicowych odpowiada tutaj wzmocnieniu 
różnicowemu i w typowych wzmacniaczach operacyjnych jest bardzo duże (k, = 
= 10*--10$ V/V). Przy granicznej wartości napięcia różnicowego uw wzmacniacz 
przechodzi jednak gwałtownie w stan nasycenia, a napięcie wyjściowe ustala się 
na poziomie zależnym od rezystancji obciążenia R". 


1) Załeżność poziomu nasycenia od rezystancji R, wynika z ograniczonej nieliniowościami 
charakterystyk wydajności prądowej stopni końcowych wzmacniacza. 


Przyjmując, że wzmacniacz pracuje przy dużych rezystancjach obciążenia, gdy 

poziom nasycenia osiąga zwykle ok. 0,9 E, a ponadto zakładając E = 15V, 
k, = 105 VJYVY otrzymamy 

_ 09E _ 135 

eM""hK | 10 

Jest to wynik świadczący o tym, że w typowym wzmacniaczu operacyj- 

nym zakres jego aktywnej, liniowej pracy obejmuje bardzo wąski 

przedział napięć różnicowych, rzędu ułamka miliwolta. Oznacza to 


= (0,135 mV 


. . , .po. Poza . 
także, że potencjały zacisków wejściowych wzmacniacza operacyjnego 


mogą się różnić co najwyżej o takie właśnie znikomo małe wartości. 


Jest to więc sytuacja zbliżona do stanu ich zwarcia i dlatego w technice wzmacnia- 
czy operacyjnych mówi się o tych zaciskach jako o „bezprądowo zwartych”. 
Największa amplituda niezniekształconego sygnału wyjściowego przy małych 
częstotliwościach jest w każdym wzmacniaczu tym mniejsza, im mniejsza jest 
rezystancja obciążenia, a charakter tego powiązania jest zbliżony do przedsta- 


Rys. 7-41. Własności dynamiczne wzmacniacza przy małych 
częstotliwościach [72] 


wionego na rys. 7-41b z możliwością pewnych przesunięć na skali wartości R,. 
Dodajmy jednak, że przedstawiony obraz wpływu zmian R, na dynamikę wzmac- 
niacza jest znacznie uproszczony, ponieważ pominęliśmy w nim zależność wa- 
runków termicznych wzmacniacza od rezystancji obciążenia. W ogólnym przy- 
padku oddziaływanie tych zmian w układzie scalonym może być znaczne i przy 
małych wartościach R, (na ogół mniejszych od ok. 1 kQ2) prowadzić do znacznych 
nieliniowości charakterystyki przejściowej [77]. Z tego też względu przy szczegól- 
nie małych rezystancjach R, czasami włącza się na wyjściu dodatkowy (zewnętrz- 
ny) stopień mocy. 
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Gdy szybkość zmian sygnału różnicowego wzrasta, wówczas o transmisji zaczyna 
decydować bezwładność dyfuzji nośników w tranzystorach (pojemności dyfuzyj- 
ne) oraz wszelkie pojemności, zwłaszcza złączowe. Określając zespolone wartości 


napięć na wejściach wzmacniacza U. i Ue —, (rys. 7-42) oraz jego wyjściu WAM 
i SZARA jego idealną symetryczność możemy napisać 


U,, = k(jo) +,—k(jw) U, = = -k(jo)[U-,— 01 = 
+= —k(jo) U, =jk „(jw) U, (7-139) 


Rys. 7-42. Oznaczenia napięć we wzmacniaczu 


Tak więc transmitancja od każdego z zacisków do wyjścia wzmacniacza określa 
jednoznacznie jego wzmocnienie różnicowe k,(jo) i dlatego wielkości te są trak- 
towane jako identyczne. W typowych wzmacniaczach operacyjnych bez dołącze- 
nia jakichkolwiek elementów korekcji częstotliwościowej (wewnętrznej czy ze- 
wnętrznej) transmitancje te w pasmie roboczym mogą być wystarczająco dokład- 
nie opisywane funkcjami dwu- lub trzybiegunowymi. Mamy więc: 

— dla nowszych typów (tzw. drugiej generacji) 


k(jo) z NE OAEME (7-140) 
i2|(rs2) 
01 02 
— lub dla starszych typów (tzw. pierwszej generacji) 
: ko 
k(jo) £ (7-141) 


(-2)(12) (s) 


przy czym rozkłady tych biegunów w różnych typach wzmacniaczy są bardzo 
zróżnicowane. Przykładowo, we wzmacniaczu uA702 mamy f, = 0,8 MHz, 
Jf, = 4 MHz, fa %w 40 MHz podczas gdy we wzmacniaczu „A709 jest f, = 
m 10 kHz, f, = 800 kHz, oraz fa = 4 MHz. Jeszcze bardziej zróżnicowane jest 
położenie biegunów we wzmacniaczach drugiej generacji, tzn. dwubiegunowych. 
Bardzo często (zwłaszcza w układach z kompensacją wewnętrzną uzyskaną przez 
wbudowanie kondensatorów MOS) dolny biegun leży w zakresie dziesiątków Hz, 
np. f, = 10 Hz, podczas gdy biegun górny leży nie niżej setek kHz, np. fą % 
= 1 MHz. 
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Te różnice w transmitancjach widmowych muszą być brane pod uwagę przy za- 
pewnianiu stabilności wzmacniaczom włączanym w określone obwody zewnętrzne 
(patrz p. 7.2.3.2). | 


Obecność pojemności w strukturze wzmacniacza wpływa także na 
ograniczanie jego dynamiki ze wzrostem częstotliwości. 


5 


piel 


Ko Un Ra lęm Rolę 


Rys. 7-43. Ograniczanie C, =const 
dynamiki wtórnika 
emiterowego przy 


wzroście częstotliwości Uzm =lZol len /£olle 


Istotę tego ograniczania prześledzimy na elementarnym przykładzie wtórnika 
emiterowego. Załóżmy, że przez tranzystor płynie prąd i,(£), jak na rys. 7-43a. 


Maksymalna amplituda niezniekształconej składowej zmiennej /,„ nie może 
oczywiście przewyższać składowej stałej 75. Oznacza to, że przy obciążeniu rze- 
czywistym R, jak na rys. 7-43b maksymalna amplituda niezniekształconej skła- 


dowej zmiennej Uy spełnia warunki 
Um = Rolem Ś Rol (7-142) 

Jeżeli jednak charakter obciążenia i częstotliwość sygnału wymagają uwzględnie- 

nia pojemności obciążenia C,, wówczas otrzymujemy sytuację z rys. 7-43c i wa- 

runki 

R, 


Uzm = |Zo| em < Vito?RZCZ 


ly (7-142') 


Oznacza to, że maksymalna amplituda U; jest tym mniejsza, im częstotliwość 
sygnału wzmacnianego, a także pojemność C, są większe, przy czym charakter 


zależności Uzy = f(v) jest taki jak na rys. 7-43d. 
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Dokładnie z takich samych powodów maksymalna amplituda niezniekształconego 
sygnału na wyjściu wzmacniacza operacyjnego U,„,„y zależy zarówno od często- 
tliwości, jak też elementów korekcyjnych kształtujących charakterystyki często- 
tliwościowe wzmacniacza”. Ten ostatni wpływ wynika z tego, że przy zmianach 
korekcji powstają zmiany obciążeń na zaciskach poszczególnych źródeł sterowa- 
wanych, co odpowiada zmianie C, w naszym „wtórnikowym” przykładzie. Cha- 
rakter tych wzajemnych zależności przedstawia rys. 7-44, gdzie symbolami Ai B 
oznaczono charakterystyki przy takich samych elementach korekcyjnych [66]. 


Widać, że częstotliwość maksymalnej dynamiki fyp jest tym mniejsza, 
im węższe jest pasmo wzmacnianych częstotliwości, przy czym warto 
zauważyć, że zależność ta nie jest liniowa, a ponadto, że częstotliwości 
Jmp bywają często stosunkowo małe (kilkadziesiąt — kilkaset kHz). 


b Uwy M 


Rys. 7-44. Przykładowe 
charakterystyki 
częstotliwościowe 
wzmacniaczy operacyjnych 
uA709 [66] 


10 100 1000 — kHz / IO 100 _ 1000 kHz 


Znajomość transmitancji widmowej pozwala wyznaczyć odpowiedź jednostkową 
wzmacniacza przy sterowaniu „„małym” skokiem wejściowym. Wzmacniacz ope- 
racyjny jednak nigdy nie pracuje bez sprzężenia zwrotnego, które oddziałując 
na transmitancję układu wpływa tym samym i na jego własności w dziedzinie 
czasu. Pamiętając zatem, że obowiązują związki pomiędzy własnościami w dzie- 
dzinie czasu i częstotliwościami przedstawione w rozdziale 5 i ogólnie 


h(1) = F-1 EB (7-143) 
jo 

podajemy umownie parametry czasowe wzmacniaczy operacyjnych w układach 

wtórnikowych, pokazanych na rys. 7-45a. W takim układzie mamy 


U, = —ku(jo)U> + ky(jo)U, (7-144) 
tzn. 
ko) = 08): i (7-145) 
U4 1 + k,ljo) w— małe 


1) Jest to obraz nieco uproszczony, ponieważ pomija zależność warunków cieplnych wzmacnia- 
cza od sygnału sterującego. i 


Tutaj jednak transmitancja k,(jw) jest różna od k(jw), ponieważ konieczne jest 
wprowadzenie elementów tzw. korekcji wewnętrznej, zapewniającej stabilność 
takiego wtórnika. 

Czas narastania t, definiowany w takich warunkach małosygnałowych (patrz rys. 
7-45a) jest więc pewnym parametrem umownym pozwalającym na porównywanie 
wzmacniaczy pomiędzy sobą. Zwróćmy uwagę, że jest on nieco zależny od na- 
pięcia zasilającego oraz temperatury, co przedstawiają rys. 7-450 i d [72]. 


2 MV | Lwy 
Uwe(t) b 
09A- 20 Kompensacja y 
I 
| 8 
0 | Ą 5 
| U we wy 
| 4 
QIA——— 
10 15,20 m$ 
jj 
IA ad 
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16 
42 
NK i4 £ 
gp 


i 


10 SN 
08 08 
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04 £ 02 ś 
10 12 JĄ ) -76 225 0 25 75 o4 


Rys. 7-45. Własności wzmacniaczy operacyjnych w dziedzinie czasu [71], [72] 


Zupełnie innym parametrem czasowym wzmacniaczy jesttzw. szybkość na- 
rastania'napięcia SN, określana w warunkach dużego sygnału, a więc 
nieliniowych i nie mająca związku z małosygnałową transmitancją k(jo). Jest to 
wielkość określana zazwyczaj także w układzie skorygowanego wtórnika (rys. 
7-45a), jednak przy sterowaniu sygnałem prostokątnym o amplitudzie znacznie 
przekraczającej przedziały r u,y liniowej pracy wzmacniacza, zbliżonej do maksy- 
malnej dopuszczalnej wartości napięcia różnicowego. Przebieg u,„,(£) w takich 
warunkach jest zbliżony do pokazanego na rys. 7-45b, a miarą szybkości narasta- 


1) Przez niektórych autorów nazywana terminem zaczerpniętym z języka angielskiego „,slew 
rate” i oznaczana symbolem ŚR. 
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nia SN jest nachylenie odcinków prawie liniowego wzrostu, wyrażone w woltach 
na mikrosekundę. Typowe wartości SN zawierają się w przedziale 0,2--20 V/us. 
Jest to ważny parametr czasowy wzmacniacza także nieco zależny od jego wa-- 
runków pracy (rys. 7-45C, d) i służący do porównywania działania poszczególnych 
rodzajów wzmacniaczy przy pracy z dużymi sygnałami impulsowymi. 

Dla wyznaczenia transmitancji skutecznych ważnym parametrem wzmacniaczy 
operacyjnych są impedancje wejściowe. Najważniejsza Z nich jest wejściowa im- 
pedancja różnicowa z„,,, którą ogólnie zdefiniowaliśmy przy omawianiu wzmac- 
niacza różnicowego [patrz zależność (7-71)]. 


Rys. 7-46. Impedancje 
wejściowe wzmacniacza 
operacyjnego 


Nowoczesne wzmacniacze różnicowe są układami o bardzo dobrej symetrii, zwłasz- 

cza wejściowego wzmacniacza różnicowego, przez co prądy zmienne w doprowa- 

dzeniach wejściowych mają praktycznie identyczne amplitudy przy dowolnych 

częstotliwościach. Jeżeli określimy składowe tych prądów 1, powstające pod 

wpływem napięcia różnicowego U, (rys. 7-46a), to wejściową impedancję róż- 

nicową zdefiniujemy jako | 
sę U, 


Zwe r a 
r 


(7-146) 


Dla zakresu małych częstotliwości otrzymujemy 
Zwer 020 Pwer — 10*--107 0 


Impedancję wejściową sumacyjną określamy w warunkach przedstawionych na 

rys. 7-46b, definiując ją jako 

z. (1-147) 
EJ 


Zwes F 


Jest to impedancja o 2—3 rzędy wielkości przewyższająca impedancję różnicową, 


co oznacza w szczególności, że 
ważek: m 8. 12 
Zweso%0 "wes * 10” --10 Q 


Jeżeli zatem dla odtworzenia, poziomów impedancji na wejściu wzmacniacza 
przyjmujemy schemat zastępczy jak na rys. 7-46c, to wówczas będzie zawsze 
IZzl > [ZAl. Stąd wynika dalej, że 


Zwer F za = Za (7-148) 
Za ŁZE |Zz| > |Zal 
Zwes F Że (7-149) 


Obie impedancje wejściowe w pasmie roboczym wzmacniacza mają charakter 
pojemnościowy. Pozwala to nadać impedancjom Z, i Zp postać jak na rys. 7-46d, 
przy czym występujące tutaj rezystancje i pojemności nieco zależą od częstotli- 
wości. : 

Znacznie trudniejsza do zdefiniowania jest impedancja wyjściowa wzmacniacza. 
Dopóki stopnie końcowe starszych typów wzmacniaczy operacyjnych pracowały 
w klasie A (na liniowych odcinkach charakterystyk tranzystorów), można było 
używać dla jej określania dobrze znanej (patrz rozdział 2) definicji tego mało- 
sygnałowego parametru roboczego. Okazywało się jedynie, że złożone i silne 
wewnętrzne sprzężenia żwrotne, jakie występowały we wzmacniaczach, powodo- 
wały znaczne i złożone zmiany tych impedancji w funkcji częstotliwości i to już 
przy częstotliwościach rzędu setek Hz — kilka kHz [77]. Przeciętny poziom tych 
impedancji był rzędu 100--200 Q. Jednakże stopnie końcowe nowszych typów 
wzmacniaczy operacyjnych pracują prawie wyłącznie w klasach B lub AB (punkty 
pracy w miejscu odcięcia) i wówczas małosygnałowa impedancja wyjściowa nie 
opisuje żadnych własności eksploatacyjnych, natomiast impedancja wielkosygna- 
łowa jest trudna do jednoznacznego zdefiniowania i zależna od amplitudy sy- 
gnału. Stąd też tego parametru we wzmacniaczach tzw. drugiej generacji nie 
podaje się. 

Jeżeli wzmacniacz operacyjny wzmacnia bardzo małe sygnały, wówczas poza 
dryftami istotnym problemem stają się jego zakłócające szumy własne. Szumy 
wnoszone przez wzmacniacz operacyjny sprowadzamy (w sposób równoważny 
z punktu widzenia mocy szumów na wyjściu — patrz [32]) na zaciski wejściowe, 
określając równoważne napięcie szumów uż, oraz równoważny prąd szumów iż 
o interpretacji schematowej jak na rys. 7-47a. Zauważmy, że równoważne na- 
pięcie szumów uż, jest tu traktowane jako sygnał różnicowy i dlatego jego Źródło 
występuje tylko w jednym (dowolnym) doprowadzeniu do zacisków wejściowych. 
Ponadto równość wydajności źródeł szumowych na obu wejściach wynika z przyj- 
mowanego w takim przypadku założenia o idealnej symetryczności wzmacniacza. 
Dodajmy wreszcie, że występujące tutaj źródła szumów są wzajemnie niezależne, 
tzn. nieskorelowane. Z energetycznego punktu widzenia efekt działania takich 
Źródeł szumu można przedstawić jako działanie równoważnych zakłócających 
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Źródeł sinusoidalnych jak na rys. 7-47b i o wartościach skutecznych SEM wy- 
noszących 


F,+, = Vuż + |Zosl?iŻ (1-150) 


E;2 = V |Zez|? śr (7-151) 


Wzmacmacz 


bezszumny Wzmocniacz 


ŻEZSZUMNY 


Rys. 7-47. Równoważne źródła szumów własnych wzmacniacza operacyjnego 


które na zaciskach wejściowych wzmacniacza bezszumnego wytwarzają składo- 
wą napięcia różnicowego o wartości skutecznej 


Zwer 


Usz = Zwer + Za1 + ZG2 


-VEż4 +Eża (7-152) 


Dopełniająca składowa szumów napięcia różnicowego pochodzi od szumów 
cieplnych impedancji Zę, i ZG» i wynosi 


Zwe r 


Zwer + ZG1 + ZG2 


+1 
Uisr = 


./4AkT[Re(ZG:) + Re(Zcz)] Af (7-153) 


Ostatecznie wypadkowa wartość skuteczna różnicowego napięcia szumów może 
być wyznaczona z zależności 


Ur = VU, ŁUz (1-154) 


a współczynnik szumu wzmacniacza (patrz rozdziały 4 oraz 8) z relacji 


(Ge) 
F=1+ (7-155) 
Uśzr 

Występujące w takich opisach szumów wzmacniacza równoważne napięcia i prądy 
szumów są zazwyczaj określane dla pasma częstotliwości o szerokości 1 Hz. 
Zależą one od typu wzmacniacza, zwłaszcza jeżeli chodzi o prąd szumów iż, 
a także od wartości częstotliwości. Przykładowe zależności tych parametrów od 
tych czynników są pokazane na rys. 7-48a i b. Zwróćmy uwagę, że nowoczesny 
wzmacniacz drugiej generacji LM108 odznacza się w zakresie małych częstotli- 
wości równoważnym prądem szumów mniejszym aż o kilka rzędów wielkości 


Rys. 7-48. Parametry szumowe niektórych 
typów wzmacniaczy operacyjnych [72], [80] 


aniżeli we wzmacniaczach starszych typów przy zbliżonej wartości napięcia szu- 
mów Uż,. Z zależności (7-150) -- (7-155) można łatwo wyprowadzić wniosek, że po- 
ziom szumów własnych takiego wzmacniacza będzie w tym zakresie częstotliwości 
znacznie niższy aniżeli przy wzmacniaczach pierwszej generacji, szczególnie przy 
dużych wartościach rezystancji źródeł sygnału. 


Wniosek ten można uogólnić stwierdzając, że duże różnice pomiędzy 
poziomami szumów własnych różnych rodzajów wzmacniaczy opera- 
cyjnych szczególnie silnie ujawniają się w zakresie małych częstotli- 
wości i źródeł sygnału o dużych impedancjach”. 


Współczynnik szumu pokazujący, o ile pogarsza się stosunek sygnału do szumu 
w wyniku transmisji przez wzmacniacz jest oczywiście także różny przy różnych 
typach wzmacniaczy, a ponadto zależny od częstotliwości i rezystancji źródła Rą. 
Przykładem tych zależności dla współczynnika wąskopasmowego (A/ = 1 Hz) 
może być rys. 7-48c [72]. Dodajmy jeszcze, że występujące na ogół we wzmacnia- 
czach wewnętrzne i zewnętrzne korekcje charakterystyk częstotliwościowych 


1) Trzeba dodać, że niektóre typy wzmacniaczy operacyjnych, zwłaszcza produkowane przez 
określone firmy, w znacznym procencie (sięgającym czasami 60--705, łącznej liczby egzempla- 
rzy) wytwarzają szumy impulsowe (wybuchowe). 

Szumy impulsowe (wybuchowe) — patrz rozdział 1. 
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zmieniają transmitancje także dla jego szumów własnych, a tym samym wpływają 
na współczynnik szumu zarówno wąskopasmowy, jak też — szczególnie — szero- 
kopasmowy. 

Pełny opis (metryka) wzmacniacza operacyjnego zawiera szereg dalszych jego 
parametrów (np. maksymalny prąd wyjściowy, wyjściowy prąd zwarciowy, ma- 
ksymalny skok napięcia wyjściowego, częstotliwość wzmocnienia jednostkowego, 
dopuszczalny zakres temperatur pracy, pobór mocy, parametry niezawodnościo- 
we itd.). Ponieważ znajomość tych parametrów wzmacniaczy jest wymagana 
jedynie w rzadkich przypadkach, a ich określenia są łatwe do ustalenia [71], [72], 
[74], [75] i jednoznaczne, nie będziemy ich tutaj komentować. 

Podkreślmy jednak, że scalone wzmacniacze operacyjne są układami o bardzo 
dobrych parametrach i dużej niezawodności jedynie w prawidłowych warunkach 
eksploatacji. Stąd też warunkom ich zasilania, zabezpieczeniom przed przepię- 
ciami i przeciążeniem energetycznym, a także jakości elementów korekcyjnych 
i równoważących trzeba poświęcać odpowiednio dużo uwagi [71], [76]. 


7.2.3.2. Korekcja charakterystyk częstotliwościowych 
a. Uwagi ogólne 


Wzmacniacze operacyjne z zasady pracują z silnymi zewnętrznymi sprzężeniami 
zwrotnymi. Ponieważ mają one bardzo duże wzmocnienia w stanie otwartej pętli, 
to powstają tutaj łatwo warunki prowadzące do utraty stabilności. 


Stąd też pierwszym celem korekcji charakterystyk częstotliwościowych, 
dokonywanej poprzez wprowadzenie do układu ze wzmacniaczem 
operacyjnym odpowiednich dodatkowych oporników i kondensato- 
rów, jest zapewnienie stabilności z wystarczającymi marginesami 
(patrz rozdział 4). 

Drugim jednak celem jest ukształtowanie właściwych charakterystyk 
amplitudowych i fazowych całego układu. 


Warunek ten oznacza np. zapewnienie niewielkiej oscylacyjności odpowiedzi na 
sygnały impulsowe, uzyskanie dostatecznie stromego przebiegu charakterystyk 
amplitudowych, zrealizowanie stałości opóźnienia w funkcji częstotliwości, ogra- 
niczenie nierównomierności charakterystyk częstotliwościowych itp. 

Cele te mogą być na ogół osiągane wieloma metodami i poprzez zastosowanie 
różnych struktur obwodów korekcyjnych. Stąd też istotnym problemem jest 
optymalizacja korekcji, tzn. wybór takiego rozwiązania, które w określonych 
warunkach można uznać za najkorzystmiejsze. Podstawowymi kryteriami tego 
wyboru są: prostota obwodów korekcyjnych powiązana z wymaganą liczbą ele- 
mentów korekcyjnych, wrażliwość na zmiany pojemności i rezystancji, wymagane 
wartości pojemności i rezystancji, wpływ na inne cechy transmisyjne (dynamikę, 
szumy, pole wzmocnienia, szybkość narastania itp.). - 


Równoczesne uwzględnienie tak wielu różnych czynników jest zadaniem trudnym 
i wymagającym dużego doświadczenia, a często także weryfikacji doświadczal- 
nych. Stąd też w technice wzmacniaczy operacyjnych dużą rolę pełnią zalecenia 
ze strony producentów takich układów scalonych dotyczące zarówno struktury, 
jak też wartości parametrów elementów korekcyjnych. Niemniej konieczne jest 
poznanie pewnych zasad ogólnych, które obecnie omówimy. 

Typowe wzmacniacze operacyjne mają transmitancje o dwu lub trzech znaczą- 
cych biegunach przy licznikach praktycznie niezależnych od częstotliwości. 
Pierwsze z nich mają więc graniczne przesunięcie fazy nie przekraczające 180”, 
co oznacza, że objęte sprzężeniami nie przesuwającymi fazy tworzą w zasadzie 
układy stabilne. Problem stabilności w układach z takimi wzmacniaczami staje się 
zatem istotny dopiero przy transmitancjach sprzężenia zwrotnego zależnych od 
częstotliwości, a więc wnoszących do pętli sprzężenia zwrotnego dodatkowe zera 
i bieguny. Oczywiście trzeba także pamiętać o tym, że występujące poza wzmacnia- 
czem operacyjnym pojemności i indukcyjności montażowe także wpływają na 
zdolności transmisyjne układu i mogą czasami wyraźnie wpływać na rzeczywiste 
marginesy stabilności. 


a C 
dBh 20lg Jk] 


60 
60 
40 
20 


209 [KB znika 


Rys. 7-49. Przykładowe 
charakterystyki 
asymptotyczne (a i b) 
oraz wzmacniacz 

w układzie wtórnika (c) 


Wzmacniacze trzybiegunowe' mają graniczne przesunięcie fazy bliskie 270*, co 
umożliwia utratę stabilności nawet przy sprzężeniach zwrotnych nie przesuwają- 
cych fazy, a ogólnie powoduje, że korekcja charakterystyk staje się w tym przy- 
padku szczególnie ważna i krytyczna. 

Rozważmy problem stabilności na przykładzie wzmacniacza trzybiegunowego 
o charakterystykach asymptotycznych (patrz rozdział 5) jak na rys. 7-49a i b. 
Załóżmy, że wzmacniacz taki został włączony w układ pokazany na rys. 7-49c. 
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Mamy tutaj 
U, = +kU;-kU> (7-156) 
tzn. 
UG. 
ky = —Ż, = ——— ml (7-157) 
U, 1+k | 


Stwierdziliśmy w ten sposób, że jest to układ z pełnym sprzężeniem zwrotnym 
(Bu = |), a ponadto, że U, m U;, co uzasadnia stosowaną dla niego nazwę 
„wtórnik”. Zauważmy, że w przypadku 8, = 1 przebiegi |k| = f(0) oraz g, = 

= ©(w) pokrywają się z przebiegami |kf| = g(o) i arg(k6) = F(w). Ponieważ 
w naszym przykładzie wzmocnienie |k8| spada poniżej jedności (0 dB) przy prze- 
sunięciu fazowym większym od 180” (punkty A —B), a przesunięcie fazowe 
arg(k8) = 180? jest osiągane przy wzmocnieniu |kf| większym od jedności 
(punkty C—D), to oznacza, że rozważany wzmacniacz w układzie wtórnika bez 
dodatkowych korekcji jest układem niestabilnym””. 


Najprostszym sposobem zapewnienia stabilności jest osłabienie sprzę- 
żenia zwrotnego przez odpowiedni dzielnik oporowy. 


Otrzymujemy wtedy układ z rys. 7-50a. Zakładając, że moduł impedancji wejścio- 
wej wzmacniacza operacyjnego jest znacznie większy od rezystancji Ry możemy 


Q a 1h b 
| 


Rys. 7-50. Przykłady 
wzmacniaczy operacyjnych ze 
sprzężeniami zwrotnymi 


napisać bilans składowych dla napięcia U, o postaci 


R, 
U> la4 +kU, kz U 
a stąd . 
U k 
kuf = ż NJ 
U, W MĘ . 
R, +Ra 


Z zależności tej wynika, że * 


1) Patrz rozdział 4 (kryterium Nyquista). 
2) Dla skompensowania wpływu pojemności wejściowej wzmacniacza, która mogłaby uzależnić 
Pe od częstotliwości, stosuje się czasami pojemności korekcyjne, pokazane na rys. 7-50a linią 


przerywaną. 


R, 
SRK 


arg(8k) = arg(k) 

Mając charakterystykę fazową wzmacniacza można zatem z łatwością wyznaczyć 
częstotliwość, przy której —arg(5k) = 180—0,. Jeżeli tak dobierzemy R, 
i Ry, aby dla tej częstotliwości |k5| = 1, to tym samym zapewnimy stabilność 
z marginesem fazowym © y. Wyznaczenie takich granicznych rezystancji można 
sprowadzić do wykreślenia charakterystyki asymptotycznej, która mając nachy- 
lenia zadane przez rozkład biegunów wzmacniacza przechodzi przez poziom 
0 dB dokładnie przy częstotliwości odpowiadającej marginesowi fazy 64". 
Konstrukcja taka jest pokazana na rys. 7-51. 


Jeżeli taka graniczna transmitancja 8, = jest zbyt mała, to 


R, 
R,+R 
koniecznością staje się odpowiednie skorygowanie charakterystyk czę- 
stotliwościowych wzmacniacza lub zastosowanie sprzężenia zwrotnego 

zależnego od częstotliwości. 


Rys. 7-51. Charakterystyki asymptotyczne wzmacniaczy operacyjnych ze sprzężeniami 
zwrotnymi 


1) Oczywiście, graniczne transmitancje zwrotne tutaj i dalej można także wyznaczyć algebraicz- 
nie, żądając, by dla pułsacji, przy której arg (k$) = 180*—Oy wartość modułu |k$| była równa 
jedności. Równania tego rodzaju w ogólnym przypadku mają dość złożoną postać. 
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b. Korekcja charakterystyk poprzez elementy zewnętrzne 


Charakterystyki częstotliwościowe wzmacniacza można kształtować przez dołą- 
czenie odpowiednich korektorów na jego wejściu lub wyjściu — tzn. elementami 
zewnętrznymi — albo wprowadzając, dzięki istniejącym wyprowadzeniom, do- 
datkowe elementy do jego struktury wewnętrznej. 

Przykładem pierwszego rozwiązania jest wprowadzenie w tor wzmacniacza ko- 
rektora np. o postaci pokazanej na rys. 7-50b. Transmitancja takiego ogniwa 


U, R, 1+ioR,C 
= = m bn „| 
KOZY zę RAR AGM (7-158) 
JOTR ER, 


ma zarówno zero, jak biegun, przy czym pulsacja zera jest mniejsza od pulsacji 
bieguna, co prowadzi do charakterystyk asymptotycznych |y| i p, pokazanych na 
rys. 7-51 liniami przerywanymi. Sprzężenie zwrotne poprzez oporniki R; i R4 
obejmuje w takim przypadku zmodyfikowany wzmacniacz o charakterystyce 
logarytmicznej 


201giky| = 201g|k| +20Igly| (7-159) 
i przesunięciu fazowym 
Pk = PktP, (7-160) 


Charakterystyki asymptotyczne |ky| i gy można wykreślić poprzez proste zsumo- 
wanie 201glk| = f;(w) oraz 201g|y| = f,(0) oraz gy = f3(0) i g, = fą(0), otrzy- 
mując — przykładowo — przebiegi jak na rys. 7-51. Znając qr+q, = P(w) mo- 
żemy wyznaczyć następnie pulsację w,, przy której przechodzi ona przez poziom 
180*—0,4 (punkt B) i zażądać, aby |kflw, = 1. Przyjęte wcześniej położenie zera 
i bieguna y(jw) w stosunku do biegunów samego wzmacniacza określa w poszcze- 
gólnych przedziałach częstotliwości nachylenia takiej charakterystyki granicznej. 
W rozważanym przykładzie przyjmuje ona postać linii grubej, która w zakresie 


* „k R 
małych częstotliwości pozwala wyznaczyć graniczną wartość 201g RK; k(0) 
3 4 


Widać, że po wprowadzeniu takiej korekcji charakterystyk możemy 
przy tej samej wartości ©, osiągnąć transmitancję |kf| o kilka dB 
większą aniżeli w układzie poprzednim. 


Można powiedzieć, że skorygowanie charakterystyki fazowej o fragment za- 
kreskowany na rys. 7-51b daje w tym przypadku, zakreskowany na rys. 7-5la, 
przyrost pola transmitancji |kf|. Przedstawione na rys. 7-51 wzajemnie powiązane 
charakterystyki fazowe i amplitudowe pozwalają zauważyć ponadto, że gdybyśmy 
chcieli uzyskać większy margines fazowy ©y, to wymagałoby to zmniejszenia 
modułu transmitancji |k$|, tzn. osłabienia ujemnego sprzężenia zwrotnego. 


Z, drugiej jednak strony przy małych marginesach fazowych © sprzę- 
żenie zwrotne w zakresie wielkich częstotliwości zmienia charakter na 
dodatni", a na charakterystykach amplitudowych wzmacniacza ze 
sprzężeniem zwrotnym pojawiają się znaczne wierzchołki”. 
Przykład takich zależności charakterystyk amplitudowych od wartości 64 jest po- 
kazany na rys. 7-52. 
Powróćmy teraz do układu wtórnikowego (rys. 7-49c) i zbadajmy, czy jest możli- 
we zapewnienie jego stabilności poprzez ogniwo korekcyjne RC jak na rys. 7-53a. 


d8 k 
2019 | 1 | 


Rys. 7-52. Przykładowa zależność 
charakterystyki amplitudowej 
wzmacniacza ze sprzężeniem zwrotnym 
od fazowego marginesu stabilności Oy 
1667 


Rys. 7-53. Przykłady 
układów wtórnikowych 
z korektorami 


Przy bardzo dużej impedancji wejściowej wzmacniacza otrzymujemy tutaj 


_ Ua _ Klio) 
kylie) =-g, 7 izka) (1-161) 
gdzie 
"ONE SEE 
FOO rejoRE 00 
= k (1-162) 


1s2) bszy(szjt>2) 
1 2 3 


') Wynika to zarówno ze zmian charakterystyki fazowej arg (kf = f(o), jak też ze zmian 
charakterystyki amplitudowej, jakie towarzyszą zmianom ©. 
2) Przy Oy — 0 wzmocnienie |k„;| dąży do nieskończoności. 


32* 


7/485 


486/7 


Załóżmy, że w, jest pulsacją najniższego bieguna transmitancji wzmacniacza oraz 
że przewyższa ona znacznie pulsację bieguna wp, wprowadzonego przez człon 
korekcyjny. W takiej sytuacji przy pulsacji o, (bliskiej w;), przy której przesunię- 
cie fazowe samego wzmacniacza wynosiłoby — (90*—6,), powstanie od członu 
korekcyjnego RC dodatkowe przesunięcie fazowe (—90'), tzn. arg[k (j0)]» « o, = 
= — (907 +90” —0,) = —(180—0,). Żądając, by dla w, zachodził warunek 


Ic'| = 1, tzn. 201glk'| = 201g |do) = (0 możemy skonstruować charakte- 
każom 
OB 

rystykę asymptotyczną 20lglk'(»o)] w sposób pokazany linią średnią na rys. 


7-54a7). 


Rys. 7-54. Charakterystyki asymptotyczne układów wtórnikowych. 


1) Pamiętajmy, że w, przekracza pulsację dwu biegunów k'(jo), tzn. © i Og, CO W zakresie 
(0, —w,) daje nachylenie 40 dB/dek., oraz że omawiany człon korekcyjny nie zmienia wzmoc- 
nienia przy bardzo małych pulsacjach. 


Widać, że przy takiej strukturze korektora wprawdzie można zapewnić 
stabilność wtórnika, jednak wymaga to bardzo znacznego zawężenia 
pasma (do wp), w którym siła sprzężenia zwrotnego jest znaczna. 


Znacznie korzystniejszy z tego punktu widzenia może być układ korektora zasto- 
sowany w układzie z rys. 7-53b. Tutaj człon korekcyjny ma transmitancję 


© 
. 1+j | 
: 1+joR; C 07 
= = 1-163 
r(iw) t+jo(R,+RJC ;,,0 (7-163) 
Gy 


przy czym 


1 1 

07 RC 77» (R, FRZYĆ 

Przyjmując wartości w, i w;, Zaznaczone na rys. 7-54b, otrzymujemy charaktery- 
stykę fazową samego korektora pokazaną linią przerywaną, natomiast charak- 
terystyka fazowa wzmacniacza z takim korektorem (jako suma q%+q,) odpo- 
wiada linii grubej na rys. 7-54b. Poziom — (180”—6y,) charakterystyka ta prze- 
cina przy pulsacji w,, a żądając, by |ky|„, = 1, otrzymujemy charakterystykę 
asymptotyczną pokazaną na rys. 7-54a linią grubą. 


Stwierdziliśmy w ten sposób, że poprzez taką zmianę struktury korek- 
tora i odpowiedni dobór jego parametrów możemy powiększyć pole 
transmitancji w pętli sprzężenia zwrotnego o sektor zakreskowany 
na rys. /-54a, a zatem o wartość bardzo znaczną. 


Na tym etapie naszych rozważań należałoby teraz postawić, w miarę ogólnie, 
problem optymalizacji korektorów. Nie podejmiemy jednak tego tematu, po- 
nieważ stanowi on bardzo obszerne i trudne do wyczerpującego omówienia za- 
gadnienie. Wystarczy zauważyć, że dołączenie korektorów może następować od 
strony wejścia wzmacniacza, co znacznie wpływa na poziom szumów własnych 
wzmacniacza, poziom impedancji wejściowej itd., lub też od strony jego wyjścia, 
co znacznie zmienia szybkość narastania napięcia (słew rate), dynamikę wzmacnia- 
cza itd. Inne muszą być także w takich przypadkach wartości pojemności i re- 
zystancji, ponieważ różne są impedancje obwodu wejściowego i wyjściowego 
wzmacniacza. Stąd też stosowane są różnorodne układy do korekcji charakte- 
rystyk częstotliwościowych, w tym także układy oddziałujące zarówno na charak- 
terystyki członu wzmacniającego, jak też obwodów sprzężenia zwrotnego. Przy- 
kłady takich różnych realizacji korekcji charakterystyk obwodami zewnętrznymi 
pokazano na rys. 7-55*), 


1) Bardziej złożone układy korekcyjne — patrz np. [73]. Dokładniejsze omówienie korekcji 
charakterystyk — patrz np. [77]. 
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Rys. 7-55. Przykładowe realizacje zewnętrznej korekcji charakterystyk częstotliwościowych 


Jeżeli zera i bieguny obwodów korekcyjnych oraz samego wzmacniacza są poło- 
żone blisko siebie, a ponadto, gdy jesteśmy zmuszeni innymi warunkami do przyj- 
mowania stosunkowo niewielkich marginesów stabilności, wówczas projektowa- 
nie takich układów metodą charakterystyk asymptotycznych prowadzi do nie- 
dopuszczalnie dużych błędów. Stąd w technice korekcji stosowane są dość często 
uniwersalne charakterystyki częstotliwościowe, jakie można wyznaczyć dla naj- 
częściej stosowanych czwórników korekcyjnych. Przykładem mogą być czwórniki 
BZ (0; > w„), zestawione w tablicy 7-1. Transmitancja napięciowa każdego 
z takich układów może być opisana zależnością 


763) = 700) ——— = podle" (1-164) 
1—jx 
1-a« 
gdzie: 
X=OT, 
s EO) 
700) |” 


T — podane w tablicy 7-1. 


Natomiast charakterystyki częstotliwościowe takich czwórników mają postać 
przedstawioną na rys. 7-56. 
Inną grupę podstawową tworzą układy ZB (o, < ©,), zestawione w tablicy 7-2. 


Tablica 7-1 Podstawowe korektory RC typu BZ [73] (o, > 0%) 


| Lp. Układ korektora (0) (oo) | T | a 
WESLERAKEM | 
| | i 
| 7 
| 2a | i | | 
1 0. 1 | 0 | RC | 0 | 
oO ] O ! I | | 
| | | | 
R | | „| 3 z] 
| | | 
I | | 
l; | : | | 
| | C c 
2 | R | ku RC; mazi 
( | | C1+C, CC; +C 
—L | i 
[| i j | 
z |- = zz ZEM 
| | 
| | | | 
k, i Ra ! ; R, | 
3 | | 0 z 0 
c| |fe | RitRa | | "R.Fk 
=. ZEETZEW EM NMR ASA | 
t | | | 
| 0—-hę—o | | 
r A, i 
R R R 
ź [ JRIBZETZ | Raz 
zc | RiP Ra | ARPIG 
>>Po | | 
i | | | 
| i | | 
| ! R | € | (8; | 
c8 ć Go dozEw| 20 Po GR | 0 
| 2 | C1+C C+ C2 h 
i | 
PORA LIń, meanpary 1 |= aż Ś zb msz ZA a. 222] 
| | 
* R | C R: | CC | R;(C,+C: 
6 | I ! Rą 1 2 2 (R; C, — RzC>)| 2401 2) 
| Ę CC; +C, „Rt R2 C,+C2 i (R; + R„) Ci 
| ———" | | 
zi A M M 
Ra | s 
|| | 
: - R: | G | RX(GR-GR) | GIR+R 
R CG R; + R | + Cz R; +Rą | (C;+C.)R, 
i 
| 
| | | | 
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Tablica 7-2 Podstawowe korektory RC typu ZB [73] (0, < 0%) 


Układ kotektota 


| ; 


Lp. 700) y(00) "a 
0 r0 | | | | 
1 ch | 0 noi RC 00 
ó SEE | | 
| 
„4 ia 
| 
i I; | I j | 
O+ p BE ) I R i ł i R 
2 " PORZE 4: CR» p agaż> 
zl] | R, + R2 R; 
z | i | 
GRZEŚ ży | | 
| | | | 
| oł RM ZER p" s 
R == (, | C, +C> | s 2 | 
| | | 
A i | 222 | 
G | C | | Cc 
ś A - | l | C,R pięc 
als j C,+C2 | i i SĄ 
| G i i | 
> 
= pF aka 
5 * Ś KE | CR | 00 
a | | RR+Ra ? | 
i de i 
| i i | 
6) 6 RTIz |< R» R. GRLER2) | R.(C,+C3) 
| , | GFG | RitR2 2 GRJ—C,R, | (R+RJC, 
| Ou i | 
| ' a | 
i | | 
| | | 
1 i i | R Cc R;(C1 + C3) | _Ci(Ri + Rz) 
| Ci+ Cz "7" RYC; —R2C2 | (C1+C)R2 
| i 
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Rys. 7-56. Charakterystyki częstotliwościowe korektorów typu BZ [73] 
Przy oznaczeniach jak uprzednio otrzymujemy tutaj 
=. +jx 
GR) = ple) ———— (1-165) 
+jx 
a—1 J 


i charakterystyki częstotliwościowe pokazane na rys. 7-57. 


kkocancckaa ac 
0% wd doć 1” 4 10 
Rys. 7-57. Charakterystyki częstotliwościowe korektorów typu ZB [73] 


Do projektowania obwodów korekcyjnych można także stosować szereg typo- 
wych procedur obliczeniowych oraz programów uniwersalnych, stosowanych 
przy komputerowym projektowaniu układów elektronicznych. 


c. Korekcja wewnętrzna charakterystyk częstotliwościowych 


Omawiana dotychczas korekcja zewnętrzna prowadzi do układów o znacznej 
wrażliwości na zmiany impedancji źródła sygnału lub impedancji obciążenia. 
Ponadto na ogół niekorzystnie wpływa ona albo na szumy i impedancję wejścio- 
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wą, albo na dynamikę oraz szybkość narastania napięcia. Z tych powodów scalone 
wzmacniacze operacyjne mają wyprowadzenia od wewnętrznych węzłów stopni 
pośrednich wzmacniacza, umożliwiające dołączenie korekcyjnych pojemności lub 
dwójników RC. | 


Otrzymujemy w takim przypadku nie tylko znaczne Zmniejszenie 
wrażliwości korekcji na zmiany obciążeń zewnętrznych”, ale ponadto 
lepsze własności skorygowanego wzmacniacza (mniejsze szumy, więk- 
szą dynamikę) i to przy stosunkowo niewielkich wartościach pojem- 
ności i rezystancji korekcyjnych. 


Najprostszym typem takiej korekcji jest taka, która zmienia transmitancję czło- 
nów sprzęgających kolejne stopnie wzmacniacza. Przykładem może być tutaj 
układ pokazany na rys. 7-58a. Na zaciskach 4-B mamy pewną impedancję wy- 
padkową wtórnika z tranzystorów 7b i Te o charakterze pojemnościowym, którą 
na schemacie z rys. 7-58b zaprezentują zastępcze: pojemność C, i rezystancja R,. 


Rys. 7-58. Przykład 
korekcji wewnętrznej 
typu transmisyjnego 
(np. uA702) 


Natomiast wtórnik z tranzystorem 7a reprezentuje tutaj źródło sterowane o SEM 
bliskiej U, i rezystancji wyjściowej bliskiej r,,.. W takim układzie przy = 0 
mamy | 


(1-166) 


gdzie: | 
| R, = Rz+R+rep. 


R.(R 1 Feb) 


Te R, 


Natomiast przy dołączeniu pojemności korekcyjnej C, otrzymujemy 


1) Co wynika z separująćcego działania skrajnych stopni wzmacniacza. 


<a a - R | R R > r 
j 7 ts] nt T+ęh (G+J | +8 R, Te Th 
(7-167) 
gdzie: 
Ty © R;C;, 
Ty = RC. 


Oznacza to, że kondensator C, wprowadza tutaj dodatkowy biegun transmi- 
tancji, który zależy od jego pojemności i może być wykorzystany do odpo- 
wiedniego skorygowania charakterystyk. Dodajmy na marginesie, że opornik R 
występuje w tym układzie niezależnie od korekcji i służy do tzw. przesuwania 
poziomu. 


Rys. 7-59. Przykłady korekcji wewnętrznej 
poprzez zmianę impedancji obciążenia 
(np. wA735, uA702) 


ć 
s© F 
LT 


Inny rodzaj korekcji wewnętrznej polega na zmianie impedancji obciążenia 
stopnia pośredniego, a jest realizowany w sposób pokazany na rys. 7-59a i b. 
Zauważmy, że w tym drugim przypadku wykorzystujemy zacisk 2 układu poka- 
zanego poprzednio na rys. 7-58a, a więc obciążający dwójnik korekcyjny 
RzC, jest tu dołączany równolegle do dwójnika R.C, z rys. 7-58b. Zastępując 
od strony zacisków wyjściowych wzmacniacz różnicowy źródłem sterowanym 
o pewnej rezystancji i pojemności wyjściowej, a następnie łącząc je z rezystancją 
i pojemnością wejściową stopnia następnego, otrzymamy dla układu z rys. 7-59a 
schemat zastępczy jak na rys. 7-59c. Podobnie zastępując tranzystor Ta z oporni- 
kiem R sterowanym źródłem prądowym (o rezystancji R+-r,,,) i uwzględniając 
pojemność C, i rezystancję R., opisujące impedancję wejściową na zaciskach 4-B, 


a 
l 


Ry ł 
|, 
C | 
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otrzymamy także schemat zastępczy z rys. 7-59c. Korzystając z tego schematu 
przy odłączonym dwójniku Ry CC, otrzymujemy 


U, 1 
BT 5R 1+sRC GREY 


| 


natomiast kiedy dwójnik ten jest dołączony, wówczas 


1+5R;C, 


U, © 1+5(RRC.ŁRCHRC,)+s?RR,CC, (1-169) 


Wynik ten świadczy o wprowadzeniu poprzez dwójnik korekcyjny zarówno do- 
datkowego zera i bieguna, jak też przesunięciu pierwotnego bieguna transmitancji 
badanego członu wzmacniacza. | 


Rys. 7-60. Przykłady 
korekcji wewnętrznej 
z wykorzystaniem 
efektów 
millerowskich 


U 
T* (gm Ko) 


Szczególnie często korekcja wewnętrzna jest dokonywana poprzez 
wykorzystanie efektów millerowskich (patrz rozdział 2). Zasadniczą 
zaletą tego rozwiązania :jest to, że wymaganą modyfikację charakte- 
rystyk uzyskujemy w takim przypadku dzięki kondensatorom o ma- 
łych pojemnościach (kilka — kiikadziesiąt pF zamiast nF w układach 
poprzednich). 


Dzięki temu możliwe jest nawet wykonywanie techniką MOS kondensatorów ko- 
rekcyjnych wbudowanych bezpośrednio w strukturę wewnętrzną wzmacniacza 
operacyjnego, jak to ma miejsce np. w uA741*. Uproszczony schemat korygowa- 
nego fragmentu tego wzmacniacza przedstawia rys. 7-60a. Przykłady innych 
realizacji tego typu korekcji, w sposób uproszczony, są pokazane na rys. 7-60b --d. 
Widać, że dwójnik korekcyjny obejmuje w każdym przypadku pewien wzmacniacz 
odwracający fazę. Jeżeli założymy, że częstotliwość graniczna tego wzmacniacza 
znacznie przewyższa częstotliwości, przy których następuje istotne oddziaływanie 
dwójnika korekcyjnego, to będziemy mogli wzmocnienie napięciowe tego frag- 
mentu wzmacniacza operacyjnego opisać zależnością 

ka R —gmRo ż (7-170) 


gdzie: gm — zastępcza transkonduktancja, 
R, — zastępcza (wypadkowa) rezystancja obciążenia. 

Ponieważ układ poprzedzający miejsce dołączenia dwójnika korekcyjnego (na 
lewo od linii przerywanej) można dobrze opisać źródłem sterowanym z impedan- 
cją wewnętrzną jak równoległego dwójnika RC?, to w rezultacie przy takiej ko- 
rekcji otrzymujemy sytuację jak na rys. 7-60e. Przy spotykanej zazwyczaj szere- 
gowej strukturze korekcyjnego dwójnika Z, (jak np. na rys. 7-60b) po prostych 
przekształceniach otrzymujemy ostatecznie schemat zastępczy jak na rys. 7-60f. 
Jeżeli bez dwójnika korekcyjnego mieliśmy transmitancję 


U, 1 


1, = U, — ER-TESRG (7-171) 
to po jego dołączeniu otrzymujemy 
, _ Uw _ ER 1+5R,Ch 
OE ag 1+s[RC(1 +g„ R.) + Ry C+ RC]+s?RRyCC, 
(7-172) 


Tak więc i w tym przypadku korekcja wprowadza dodatkowe: zero i biegun oraz 

zmienia nieco położenie bieguna istniejącego poprzednio, przy czym o ile w po- 

przednich układach trzeba było dołączać pojemność C;y, to teraz wystarczy C;, = 

CG : 3 Wł | Ao ż 

= -————, a zatem pojemność wielokrotnie mniejsza. Oczywiście dla wy- 
1+g,R, 


1) Odmianą „A741 umożliwiającą dołączanie zewnętrznych pojemności korekcyjnych jest 
14748. 

2) Q wartościach R i C decydują także pojemność i rezystancja wejściowa stopnia objętego 
dwójnikiem korekcyjnym. 
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padkowej transmitancji całego wzmacniacza jest obojętny sposób zmiany poło- 
żenia biegunów czy wprowadzenia nowych biegunów lub zer. Oznacza to, że roz- 
ważania na temat związków pomiędzy ich rozkładami, siłą sprzężenia zwrotnego 
i marginesami stabilności, jakie przeprowadziliśmy w punkcie b, obejmują także 
i ten rodzaj korekcji. 


a Kor milierowska 
p wejsciowa d 


Kor milerowska Kor. mullerowska 
wyjściowa 


O 
ka ransm 3 -bieg 


MY | /Af 


10 | 
100 ik IOk _ IOOK IM IOM Hz / 10 100 Ik J0k IO0k IM  IOMHz 
Rys. 7-61. Przykładowe charakterystyki katalogowe korygowanych wzmacniaczy operacyjnych 


W niektórych typach wzmacniaczy operacyjnych istnieje możliwość przeprowa- 
dzania korekcji wewnętrznej w dwu różnych punktach układu. Optymalizacja 
korekcji jest w takim przypadku zarówno pełniejsza, jak też znacznie trudniejsza. 
Stąd producenci podają na ogół optymalne struktury i parametry obwodów ko- 
rekcyjnych, dające wymagane zmiany charakterystyk częstotliwościowych. Przy- 
kład takich katalogowych charakterystyk dla wzmacniacza o wyjściowej (bez 
korekcji) transmitancji trzybiegunowej przedstawia rys. 7-61. Dla porównania 
na rys. 7-61b pokazano podobne charakterystyki dla nowocześniejszego wzmac- 
niacza o pierwotnej transmitancji dwubiegunowej. Widać, że w tym przypadku 
korekcja jest nieporównanie łatwiejsza i wymaga jedynie jednego kondensatora 
o niewielkiej pojemności. Zauważmy, że przy pojemności korekcyjnej 30 pF 
wzmocnienie maleje do jedności przy częstotliwości drugiego załamania, tzn. 
drugiego bieguna. Wynika stąd, że w całym pasmie częstotliwości, gdzie |k| > 1, 
przesunięcie fazowe skorygowanego taką pojemnością wzmacniacza nie prze- 
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kracza 135. Tym samym wzmacniacz taki może być włączony w układzie 
wtórnika (szczególnie krytycznym), gdzie będzie pracował z marginesem fazo- 
wym stabilności ©, w 45". | 
Przedstawione dotychczas proste — podstawowe — układy korekcji wystarczają 
w przeciętnych, typowych zastosowaniach wzmacniaczy operacyjnych. 


Jeżeli jednak zależy nam na połączeniu korekcji częstotliwościowej np. 
z maksymalną szerokością pasma małosygnałowego, szczególnie dużą 
szybkością narastania napięcia lub dużą częstotliwością maksymalnej 
dynamiki f4p, wówczas stosujemy korekcje specjalne. 


Przykładowo we wzmacniaczu LM101A, którego uproszczony schemat blokowy 
pokazano na rys. 7-62a, zastosowanie korekcji jak na rys. 7-62b daje znaczne roz- 
szerzenie pasma małosygnałowego w stosunku do prostej korekcji millerowskiej 
jednym kondensatorem, przy której (dla C, = 30 pF) otrzymujemy charaktery- 


Stopien 
koncowy 


©2017100 1k 10 100k I 


10 100M 


Rys. 7-62. Uproszczony schemat błokowy wzmacniacza 
LMIOI1A (rys. a) oraz przykłady specjalnych układów 
korekcji częstotliwościowej (rys. b i c) [66] 


10 100 ik IO IO0k I 10M 


R Tzn. 90” od niższego bieguna oraz co najwyżej 45, jakich dostarcza biegun wyższy dła często- 
tliwości nie przekraczających jego pulsacji. 
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styki pokazane liniami przerywanymi, a równocześnie znaczną poprawę dyna- 
miki wzmacniacza. 
Inny, szczególnie interesujący przykład korekcji poprzez sterowanie wyprzedzają- 
ce (ang. feed forward compensation) pokazano na rys. 7-62c. Powstają w takim 
przypadku warunki do dwukanałowej transmisji wielkoczęstotliwościowych skła- 
dowych widma sygnału sterującego, przy czym poprzez kondensator korekcyjny 
C, są one wprowadzane z wyprzedzeniem w stosunku do składowych transmito- 
wanych przez stosunkowo wąskopasmowy stopień wejściowy na wejście stopnia 
drugiego. W rezultacie otrzymujemy charakterystyki częstotliwościowe jak na . 
rys. 7-62C, ale przede wszystkim ok. 10-krotne powiększenie częstotliwości maksy- 
malnej dynamiki f4p w porównaniu z układami z prostą korekcją [66] i szczególnie 
dużą szybkość narastania napięcia (ang. slew rate). Jak widać z rys. 7-62, cha- 
rakterystyki fazowe przy takich specjalnych korekcjach są liniami znacznie za- 
falowanymi i lokalnie zbliżającymi się do krytycznego poziomu — 180” (rys. 
1-620). 

W takiej sytuacji nie można korzystać z metod projektowania opierają- 

cych się na uproszczonych charakterystykach asymptotycznych i trzeba 

korzystać ze znacznie dokładniejszych metod komputerowych. 


7.2.3.3. Zabezpieczanie i równoważenie wzmacniaczy 
operacyjnych 


Wzmacniacze operacyjne, zwłaszcza starszych typów, są układami 
łatwo ulegającymi uszkodzeniom w wyniku niewłaściwych warunków 
eksploatacji. Stąd też w urządzeniach o zmiennych warunkach pracy 
lub pozbawionych fachowej obsługi zachodzi konieczność stosowania 
całego szeregu zabezpieczeń zarówno w obwodzie zasilania, jak też 
w obwodach sygnałowych. 


Przykładem pierwszego rodzaju zabezpieczenia są diody D/, D2 włączane jak 
na rys. 7-63a, które przy właściwej polaryzacji napięć zasilających przewodzą 
(Up:.2 % 0,6 V), natomiast są spolaryzowane zaporowo przy pomyłkowej zmia- 
nie polaryzacji napięć zasilających. Innym przykładem zabezpieczeń, stosowa- 


a 


Rys. 7-63. Zabezpieczenia przed 
zmianą polaryzacji napięć 
zasilających (a) oraz przed 
przekroczeniem dopuszczalnej 
wartości napięcia zasilającego (b) 


nych w obwodzie zasilania, jest ogranicznik wartości napięcia zasilającego z dio- 
dami Zenera, pokazany na rys. 7-63b. Dopóki różnica napięć pomiędzy końców- 
kami 4-7 wzmacniacza nie przekroczy sumy napięć przebicia lawinowego diod 
DZI i DZ2, są one praktycznie w stanie zaporowym, natomiast spadek napięcia 
na oporniku R (ok. 50 ©) nie prźekracza ułamka wolta'”. Zabezpieczenie tego 
rodzaju występuje niejako automatycznie w przypadku zasilania wzmacniaczy ope- 
racyjnych ze źródeł asymetrycznych. Taka możliwość zasilania istnieje jedynie 
wówczas, gdy układ z danym wzmacniaczem operacyjnym może mieć kondensa- 
torową separację dla składowych stałych, tzn. nie przenosić sygnałów o bardzo 
małych częstotliwościach. Rozwiązania obwodów zasilających mają w takim 
przypadku postać przedstawioną na rys. 7-64, przy czym przypadek z rys. 7-64a 


£z22E 


+2E 


Rys. 7-64. Zasilanie | 
wzmacniaczy operacyjnych 4 

w układzie nie 

przenoszącym składowych 

stałych (w, ;4 0) 

z zasilacza 

asymetrycznego o dodatniej 

polaryzacji [79] 


dotyczy wzmacniaczy mających końcówkę do łączenia z ,„masą” (punktem zero- 
wym zasilania), natomiast przypadek z rys. 7-64b odpowiada układom nie mają- 
cym takiej końcówki [79]. W układach takich można odtworzyć różnice składo- 
wych napięć pomiędzy wszystkimi końcówkami wzmacniacza takie jak przy 
normalnym zasilaniu symetrycznym, jednak wymaga to separacji kondensatorami 
C, i Cz, ograniczającymi pasmo od dołu. Oporniki R: i R, (kilkadziesiąt kQ) 


1) Moc zasilania wzmacniaczy operacyjnych na ogół nie przekracza 100 mW przy napięciu 
zasilającym +15 V, co odpowiada prądom zasilającym rzędu 3--4 mA. 


33 Wzmacniacze ł generatory 


7/499 


50077 


ograniczają wartość prądów wejściowych w stanach przejściowych ładowania kon- 
densatorów oraz przy ewentualnych innych nieprawidłowościach w układzie. 

Nowoczesne wzmacniacze operacyjne znoszą bez obawy uszkodzenia stosunkowo. 
duże napięcia na zaciskach wejściowych: wspólne (sumacyjne) na ogół w grani- 
cach +10--+22 V, różnicowe zazwyczaj do +15 V, a nawet +30 V [71]".. 
Istnieją jednak i takie typy wzmacniaczy, w których dopuszczalne są jedynie 
napięcia nie przekraczające 1,5--5 V. W każdym przypadku, w którym możemy 
przewidywać nawet bardzo krótkotrwałe przekraczanie tych poziomów do- 
puszczalnych, należy stosować ograniczniki wejściowe. Czasami sprowadza się to 
do włączenia szeregowo z wejściami — jak na rys. 7-65a — oporników ogranicza- 
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Rys. 7-65. Ograniczanie napięć 
wejściowych (a i b) oraz napięcia 
wyjściowego (c) 


jących R (co najmniej kilka kQ), ponieważ sam wzmacniacz (np. LM108)7ma 
na wejściu wbudowaną parę diod ograniczających. Częściej jednak wzmacniacz 
trzeba zabezpieczać pełnym ogranicznikiem, jak na rys. 7-65b. Diody Zenera 
ograniczają tutaj wartość napięcia wspólnego, natomiast diody włączone równo- 
legle do zacisków wejściowych nie pozwalają, by napięcie różnicowe ptzekroczyło 
ich napięcia przewodzenia, tzn. w tym przypadku |u,| < |up| = 0,6 V. Jeżeli 
taki poziom ograniczania jest zbyt niski, to w miejsce zwykłych diod można za- 
stosować parę odpowiednich diod Zenera. 
Zwróćmy jednak uwagę, że tego rodzaju ograniczniki obniżają ogólnie 
poziom impedancji wejściowych wzmacniacza, podwyższają nieco po- 
ziom szumów własnych, a ponadto mogą ograniczać pasma przeno- 
szonych częstotliwości. 


Powstaje tutaj przy małych sygnałach sterujących na wejściu wzmacniacza dziel- 
nik, złożony z rezystancji ograniczających R oraz pojemności wejściowej wzmac- 


1) Przypomnijmy (patrz: wzmacniacze różnicowe), że wynika to w szczególności z kaskadowego 
łączenia wrażliwych tranzystorów n-p-n i odpornych na przebicie scalonych tranzystorów :p-n-p. 


niacza, powiększonej o pojemności złączowe diod ograniczających. Nie należy 
zatem stosować nadmiernie dużych rezystancji R, a w skrajnych przypadkach 
kompensować wpływ pojemności wejściowej odpowiednio dobranymi niewielki- 
mi pojemnościami C, zaznaczonymi na rys. 7-65b liniami przerywanymi. 

We wzmacniaczach niekorzystne, a często niedopuszczalne jest takie przekracza- 
nie określonego poziomu napięcia wyjściowego. 


W szczególności chodzi o to, że nawet krótkotrwałe przesterowanie 
wzmacniacza wprowadza tranzystory stopni końcowych w stan nasy- 
cenia, z którego powrót do normalnego stanu aktywnego trwa sto- 
sunkowo długo. 


Stąd w układach, gdzie jest realne niebezpieczeństwo takich przesterowań, sto- 
sujemy ograniczniki, najczęściej w pętli sprzężenia zwrotnego jak na rys. 7-65e. 
Po przekroczeniu poziomu progowego napięcia wyjściowego zespół diod DZI, 
DZ2 zaczyna przewodzić, co gwałtownie zmniejsza rezystancję wejściową (tzn. 
powstaje ograniczanie na rezystancji R,) i równocześnie gwałtownie powiększa 
transmitancję zwrotną, przez co wzmocnienie układu szybko maleje”. 
Najprostszym ogranicznikiem prądu wyjściowego jest opornik R (100--200 O), 
włączony jak na rys. 7-66a. Wadą takiego rozwiązania jest jednak to, że nieko- 
rzystnie wpływa ono na własności wzmacniacza także przy normalnych obciąże- 
niach i sygnałach sterujących. Stąd w nowocześniejszych wzmacniaczach opera- 
cyjnych stosuje się z reguły ograniczniki nieliniowe, zazwyczaj tranzystorowe. 
Podstawowy układ tego rodzaju przedstawia rys. 7-66b. W normalnych warun- 
kach prąd Ic, płynący przez tranzystor 7/ ma wartość na tyle małą, że spadek 
napięcia na oporniku R o niewielkiej rezystancji (ok. 20 Q) jest niewystarczający 
dla wprowadzenia tranzystora zabezpieczającego T2 w stan przewodzenia. Jeżeli 
założymy, że Iy, Ig, Ic1, lecz Są WwOlnozmiennymi prądami płynącymi w takim 
układzie, to będziemy mogli napisać następujące zależności 


lą Z Balpgi = Bo1(li — Ic2) (7-173) 


h gdy ly R< 0,6 V Rz 
cz" lne"€, gdy I, R > 0,6 V (7-174) 
Podstawiając zależność (7-174) do (7-173) otrzymamy 
Bol, gdy RI, < 0,6 V 
I, | Ric; (7-175) 
Po1 U, — 7,07 > gdy Rbk > 0,6 V 


Takie powiązanie prądu kolektorowego 7, z prądem wejściowym /, ma charakter 


1) W starszych typach wzmacniaczy przesterowanie wywoływało efekt przerzutnikowy (ang. 
latch up), który wynikał z tego, że tranzystory odwracające fazę przy małych sygnałach po 
wprowadzeniu ich w stany. nasycenia przenosiły sygnały bez zmiany polaryzacji. Prowadziło 
to do zmiany charakteru zewnętrznych sprzężeń zwrotnych z ujemnych na dodatnie i przejścia 
w stabilny stan równowagi z tranzystorami nasyconymi oraz z brakiem transmisji sygnałów 
z wejścia na wyjście. Wzmacniacze takie wymagały stosowania odpowiednich diod lub oporni- 
ków ograniczających [66], [76]. W nowoczesnych wzmacniaczach operacyjnych tego rodzaju 
niepożądane zjawiska nie występują. 
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Rys. 7-66. Ograniczanie prądu wyjściowego 


pokazany na rys. 7-66c i oznacza, że zawsze zachodzi tutaj ograniczenie 
Ic1 < bum 


a równocześnie przy prądach mniejszych od tej wartości granicznej zależność 
l = /(1) jest liniowa. 

Przykład zastosowania tego rodzaju ograniczników prądu pokazano na rys. 
7-66d. W układzie tym tranzystory 72 i T3 mają początkowe punkty pracy 
bliskie napięciu odcięcia, co oznacza, że dodatnie przyrosty napięcia w punkcie P 
powodują przepływ prądu przez tranzystor 72, natomiast ujemne — przez tran- 


.zystor T3. Przy sinusoidalnym sygnale sterującym oznacza to, że w prądzie i,(t), 
płynącym przez rezystancję obciążenia, połówki dodatnie płyną przez tranzystor 


T2, natomiast ujemne — przez 73. Gdyby w układzie tym nie było tranzystorów 


„ograniczających TA i TB, to przy dużej amplitudzie sygnału sterującego i małej 


(np. zerowej) rezystancji obciążenia wartości średnie sinusoidalnych impulsów 
prądu kolektorowego w tranzystorach 72 oraz T3 mogłyby osiągać wartości 
znacznie przekraczające poziom dopuszczalny np. ze względu na grzanie. Zasto- 


:Sowanie opornika R, i tranzystora TB ogranicza zatem maksymalne (a w rezulta- 


cie także średnie) wartości prądów płynących poprzez tranzystor 72. Natomiast 
na to, aby przez tranzystor T3 mogły popłynąć duże prądy, spadek potencjału 
w punkcie P musi być dostatecznie duży, a to wymaga, by prąd kolektorowy 
tranzystora sterującego TI także mógł osiągać duże wartości. Jeżeli teraz w stop- 
niu z tym tranzystorem zastosujemy opornik R; i tranzystor TA jak na rys. 7-66d, 
to nastąpi ograniczenie maksymalnych wartości prądu Ic;, a tym samym po- 
tencjał punktu P nie będzie spadać poniżej pewnej wartości, zapewniającej ogra- 
niczenie wartości maksymalnych (czy średnich) prądów płynących przez tranzy- 
stor T3. Prowadzi to do sytuacji jakościowo pokazanej na rys. 7-66e, przy czym 
zrównanie wartości lezy 1 Icsu Wymaga odpowiednich relacji pomiędzy rezystan- 
cjami omawianego układu. 

Odrębnym problemem w układach ze wzmacniaczami operacyjnymi jest ich 
równoważenie. Chodzi w tym przypadku o stworzenie takich warunków pracy, 
ażeby zerowej wartości napięcia wejściowego u, odpowiadała zerowa wartość 
napięcia wyjściowego u. Jeżeli równoważenie wzmacniacza jest dokonywane 
w jego obwodzie wejściowym, wówczas sprowadza się ono z reguły do wprowa- 


Rys. 7-67. Przykłady realizacji potencjometrycznego równoważenia wzmacniaczy operacyjnych 


dzenia źródła prądu lub napięcia kompensującego w sposób pokazany na rys, 
1-67. Kompensacja polega na takim ustaleniu polaryzacji i wydajności tych sy- 
gnałów kompensujących, aby przy zwartych zaciskach wejściowych (u, = 0) 
otrzymać zerowe napięcie na wyjściu. Typowe realizacje źródeł sygnałów kom- 
pensujących są pokazane na rys. 7-67f. 
Widać z tego rysunku, że regulacji prądu lub napięcia kompensującego 
towarzyszy tutaj zawsze pewna zmiana rezystancji wewnętrznej R; 
takiego źródła, co wywołuje zmiany sprzężenia zwrotnego w układzie, 
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a zatem zmiany cech transmisyjnych układu. Wszelkie ograniczanie tej 
wady sprowadza się praktycznie do zmniejszenia przedziału zmian 7% 
lub Eg, co nie zawsze jest dopuszczalne”. Drugą istotną wadą takich 
prostych układów równoważenia jest ich duża wrażliwość na zmiany 
rezystancji źródła sygnału, wynikająca z tego, że następują tutaj zmiany 
w rozpływie prądu kompensującego w węźle wejściowym wzmacniacza. 
Wreszcie takie układy równoważenia wymagają potencjometrów dobrej 
jakości, wysokostabilnych źródeł napięć +E, i przy niestarannym 
montażu mogą wnosić na wejście wzmacniacza znaczne sygnały za- 
kłócające (indukowane w doprowadzeniach i innych elementach). 


b 
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Rys. 7-68. Przykłady 
wewnętrznego 
równoważenia 
wzmacniaczy 
operacyjnych [66], [76] 


1) Nieco bardziej szczegółowe omówienie takich układów równoważenia — patrz np. [76], 


[71], [78]. 


Niektóre typy wzmacniaczy operacyjnych umożliwiają równoważenie poprzez 
oddziaływanie na składowe stałe prądów i napięć w stopniu pośrednim. Przykłady 
tego rodzaju równoważenia są pokazane na rys. 7-68, a oddziaływanie tego ro- 
dzaju dodatkowych obwodów prądu stałego na składowe stałe napięć i prądów 
w strukturze wewnętrznej wzmacniacza jest oczywiste. 


Zauważmy, że przy takim równoważeniu występuje jedynie bardzo nie- 
znaczne oddziaływanie położenia potencjometrów regulujących za- 
równo na transmitancję zwrotną (poprzez zmianę impedancji wejścio- 
wej), jak też na skorygowane charakterystyki częstotliwościowe (przez 
uzależnienie pojemności tranzystorów od punktów pracy). Jest to 
ważna zaleta takiego rozwiązania. 


Inną zaletą równoważenia wewnętrznego jest stwarzanie możliwości równoważe- 
nia napięciowego i prądowego. Przykładowo: wzmacniacz wA709 w układzie jak 
na rys. 7-69a pracuje przy praktycznie zerowych i jednakowych potencjałach 


Rys. 7-69. Ilustracje dotyczące równoważenia napięciowego i prądowego 
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zacisków wejściowych 2 i 37) i jeżeli równoważeniem wewnętrznym poprzez koń- 
cówkę I doprowadzimy do stanu u, = 0, to będziemy mówić o zrówno- 
ważeniu napięciowym. Niech wydajność źródła równoważącego w takim 
stanie wynosi Ig, = 4. Przechodząc do sytuacji pokazanej na rys. 7-69b, gdzie 
w doprowadzenie bazy włączono dużą rezystancję RG (MO), stwierdzimy, że 
przy ło: = 4 otrzymamy u, + 0. Wynika to oczywiście z powstania spadku 
napięcia na takiej rezystancji pod wpływem prądu połaryzującego i związanej 
z tym zmiany punktu pracy tranzystorów. Jeżeli jednak do zacisku 2 dołączymy 
źródło prądu Ig, to przy pewnej jego wydajności spowodujemy, że potencjał 
końcówki 2 przyjmie znowu wartość zerową. W takim stanie prąd /, w gałęzi 
(R+ Rę) będzie miał także wartość zerową i to niezależnie od wartości rezystancji 
Rę. Załóżmy, że stan taki występuje przy 792 = B. Oznacza to, że gdy przejdziemy 
do układu jak na rys. 7-69e, to V, = 0, natomiast teraz ogólnie może być V; 4 0. 
Dopiero dołączając źródło prądowe Ig3 do końcówki 3 i ustalając jego wartość 
równą 193 = C otrzymamy F; = 0, tzn. I, = 0, niezależnie od rezystancji Rę. 
Wzmacniacz z dołączonymi źródłami prądowymi 79, = Bi 193; = C nazywamy 
zrównoważonym prądowo. Zauważmy, że w układzie takim zmiana 
rezystancji źródła sygnału Ra nie zmienia potencjału końcówek wejściowych 
V, s* f(RG); Va £ f(Re) co oznacza, że stan zrównoważenia wzmacniacza za- 
chodzi przy każdym źródle sterującym. Ponieważ wejściowe prądy polaryzacji 
Ig, Ig, W każdym wzmacniaczu operacyjnym silnie zależą od temperatury, to 
i wartości Ig;, loą 1 Is odpowiadające zrównoważeniu w każdej temperaturze 
byłyby istotnie różne. 

Można jednak budować układy [76], [82]-:- [84], przy których odpowiednie zmia- 
ny wywołane wahaniami temperatury występują samoczynnie. Przykładem może 
być układ z równoważeniem napięciowo-prądowym, pokazany na rys. 7-69d. 
Układ ten równoważymy napięciowo potencjometrem R4, a następnie tak usta- 
lamy potencjometrem R, wydajność źródła prądowego (tranzystory 71, 72, 
oporniki R;, R;), by prąd bazy tranzystora T3 odpowiadał wejściowemu prą- 
dowi polaryzacji. Potencjometrami (ew. dobieranymi opornikami) doprowadza- 
my następnie do stanu, w którym FV, = Va = 0, a więc do wyzerowania prądów 
1, i I, płynących przez rezystancje źródła sygnału. Układ taki staje się nie tylko 
niewrażliwy na zmiany Re; i Re, ale ponadto termiczne zmiany prądu bazy 


L(T) 
Ps(T) 
zachodzące we wzmacniaczu operacyjnym, co oznacza utrzymywanie stanu 
zrównoważenia w szerokim zakresie temperatur. Inaczej mówiąc tego rodzaju 
układ ma zdolność zmniejszania temperaturowego (nie czasowego) dryftu wzmac- 
niacza. Zauważmy jednak, że dołączenie układu równoważenia prądowego (T3+ 
+ TI, T2) znacznie zmniejsza rezystancję wejściową całego układu, przez co jest 
on przydatny w zasadzie do współpracy ze źródłami sygnału o stosunkowo nie- 


tranzystora 13 (en wartość |» znacznym stopniu kompensują zmiany 


1) Prądy Imi, Isą są rzędu 1 UA, co przy małych rezystancjach R (nie przekraczających kilku 
kQ) oznacza, że potencjały Va, V3 mogą wynosić co najwyżej kilka mV. 


wielkiej rezystancji. Oczywiście podobne równoważenie można zrealizować sto- 
sując inne wzmacniacze dostosowane do równoważenia wewnętrznego. 

Do równoważenia układu ze wzmacniaczem operacyjnym przy niewielkich re- 
zystancjach Rę źródła sygnału, ale za to w szerokim przedziale temperatur, są 
także stosowane dodatkowe wzmacniacze wejściowe, jak na rys. 7-70 [82] -- [84]. 
Przy braku sygnału sterującego potencjały punktów 4 i B są tu bliskie zeru, 
zwłaszcza kiedy potencjometrem Rp doprowadzimy przy R, = co do zrównowa- 


Rys. 7-70. Układ równoważenia 
z kompensacją dryftów [84] 


żenia układu (u = 0). Jeżeli zmiany temperatury lub czas spowodują powstanie 
na wyjściu np. Au, > 0, to na końcówkach wejściowych wzmacniacza powstaną 
tutaj (dzięki sprzężeniu zwrotnemu przez trójnik R,, R.) przyrosty kompensu- 
jące, tzn. 


Auq3) <0 
Auta) >0 


Natomiast wprowadzenie na zacisk wejściowy 4 sygnału sterującego np. Au,4, > 0 
wywołuje tutaj | 

Auga > 0 

Ausa <0 


a skutki takich przyrostów sterujących na wyjściu wzmacniacza zsumują się. 
Jeżeli wzmocnienia napięciowe stopni z symetrycznymi tranzystorami 7/7 i 72 oznaczymy przez 


kw kr = ka 5 kw Z SE 
ile 
żemy dła przyrostów napięć na końcówkach 2 i 3 napisać: 
a) składowe dryftowe [Au,4, = 0, przyrosty dryftowe napięć na kolektorach TI 
i 72 odpowiednio Ax, i Au,-+ Óu 


| natomiast transmitancję zwrotną = B, to mo- 


1 
R; + Ra 
1 
Muz (a) e Au + BAUzn=kw (a) 
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Auap = kAuczya —kAuęzyg (c) 
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Z zestawienia załeżności (h) i (d) wyraźnie widać korzyści wynikające z zastosowania tego ro- 
dzaju równoważenia z kompensacją dryftów. 

Przy prawidłowym wykonaniu tego rodzaju układy pozwalają zmniejszać tempe- 
raturowy współczynnik napięcia niezrównoważenia co najmniej o rząd wielkości 
(do ok. 0,51 uV/”O), a więc do poziomu osiągalnego inaczej tylko we wzmac- 
niaczach z przetwarzaniem sygnału [84]. Podkreślmy jednak, że tak dobre włas- 
ności możemy otrzymać jedynie przy małych rezystancjach źródeł sygnału. 


7.2.4. Przykłady zastosowania wzmacniaczy operacyjnych 


7.2.4.1. Wprowadzenie 


Większość nowoczesnych analogowych układów elektronicznych, zwłaszcza małej 
mocy, zawiera wzmacniacze operacyjne. Stąd też różnorodnym zastosowaniom 
tych wzmacniaczy jest poświęcona zarówno ogromna liczba not aplikacyjnych 
wydawanych przez producentów, jak też artykułów i książek, np. [58], [65], [66], 
[69], [71], [76]-- [79], [85]. W takiej sytuacji krótki przegląd zastosowań, jakiego 
obecnie dokonamy, ma za zadanie jedynie wprowadzić w tę tematykę i zachęcić 
do zapoznania się z opracowaniami pełniejszymi, bardziej szczegółowymi. 
Aby wzmacniacz operacyjny dobrze działał w dowolnym z układów, 
musi mieć zapewnione prawidłowe zasilanie oraz właściwe zrównowa- 
żenie, skorygowanie charakterystyk i zabezpieczenia. 


Dla podkreślenia tych warunków będziemy stosowali symbol pokazany na rys. 
7-71a. 


Rys. 7-71. Symbol wzmacniacza zasilanego, zrównoważonego i skorygowanego 
częstotliwo Ściowo (a) oraz układy z takim wzmacniaczem sterowane na wejściu odwracającym 
(b ic) 


7.2.4.2. Układy ze sterowaniem na wejściu odwracającym 


Pierwszą dużą grupę zastosowań tworzą układy, w których sygnał sterujący jest 
wprowadzany na wejście odwracające. Najczęściej spotykany układ tego rodzaju 
jest pokazany na rys. 7-71b". 

Dla węzła A w takim układzie możemy napisać 


U, U, U, 


KME NAK AK A 
—ż = am z Sal Ż, (7-176) 
a stąd otrzymujemy 
—k 
U, — EMEA : (7-177) 
U; 1+ Zy(Z2 +Zwe) ka Zy k 
ZŻą Zwe Ż» 


W typowych układach tego rodzaju stosowane są takie impedancje Z,, Z», 
przy których wyraźnie dominującym składnikiem w mianowniku zależności 


; Z ; : : 
(1-177) jest -k. Oznacza to, że prawie zawsze nie popełniamy znacznego 
2 
błędu przyjmując zależność uproszczoną 
(7-177') 


Wynika z niej, że układ tego rodzaju może być np. wzmacniaczem 
o charakterystykach kształtowanych przez ustalenie struktury i para- 
metrów dwójników Z, i Z» zgodnie z zależnością 


(7-177'') 


Szerszą klasę transmitancji można zrealizować w układzie pokazanym na rys. 
7-71c. Zazwyczaj tak dobieramy impedancje Z, -- Z4, aby w węźle W był pomi- 
jalny wpływ prądu /,, natomiast w węźle A nieznaczny wpływ prądu /,,. 

Przy takich założeniach mamy? 


Ua 1-17 

* Z:3+24 Ua SA) 

RZN EE; 

M ADNE AE: (7-179) 
Z, Za 


1) Oporniki R włączane w układach z rys. 7-7ła i b wyrównują rezystancje dla składowych 
stałych „„widziane” z obu zacisków wzmacniacza, co minimalizuje wpływ prądu niezrównowa- 
żenia. Patrz zależność (7-137). 

2) Po uwzględnieniu w węźle W prądu 7, otrzymalibyśmy 


U; —k 
Gd: ŻyżsRZZ: PZŻ, 
Z,Z:;+Z;Z4+2Z,Z4 


(7-180) 


Z; ŻZą+Z>Z4 
Z,Z34+ Z3 Z4 + ZąZ4 


+(+k) 
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z (7-179) otrzymujemy 


KI m RACE 

Ż, Zą+ZŻ4 KK Zs 
W niektórych układach tej grupy (np. w filtrach aktywnych, omawianych w roz- 
dziale 6) stosuje się jeszcze bardziej złożone obwody zewnętrznego sprzężenia 
zwrotnego, przy czym procedura wyznaczania ich transmitancji jest analogiczna 
do pokazanej na tych przykładach. Znacznie częściej są jednak stosowane naj- 
prostsze układy tego rodzaju, do których należy np. wzmacniacz inwer- 


tujący (odwracający), pokazany na rys. 7-72. 


-E- 
|>> 


(7-180) 


LsE2! 


Rys. 7-72. Wzmacniacz 
inwertujący (a), inwerter 
jednostkowy (b) i jego 
symbole (c) 


Z ogólniejszej zależności (7-177') otrzymujemy tutaj 


WSNEŻ | (7-177) 
R, 


Kiedy R, = R, = R, wówczas mamy 
U, z —-U (7-181) 


a układ spełniający te warunki, pokazany na rys. 7-72b, jest nazywany inwer- 
terem jednostkowym. Tego typu układy zmieniające jedynie polary- 
zację przenoszonego sygnału są stosowane w licznych złożonych układach zarówno 
analogowych, jak też cyfrowych. Na schematach blokowych takich układów są 
one zazwyczaj oznaczane umownymi symbolami jak na rys. 7-72C. 

Do układów wykorzystujących wejście odwracające należy także najprostszy 
sumator inwertujący, pokazany na rys. 7-73a. Z dokładnością do 
niewielkiego prądu wejściowego 7,„, wzmacniacza bilans prądów w węźle W 


Rys. 7-73. Sumator inwertujący 


71511 


takiego układu ma postać 


U. U. U 
Dz Upa > U b= DASZAE 2. 
ść + Ę + + £ = ź (7-182) 
Ra Rp 3 Ry R; 
Stąd 
U4 UB U 
RR" = 
1 1 1 1 1 
- - U tę "z" RA +) KARO 


Pomijając wyrazy odwrotnie proporcjonalne do k jako bardzo małe przy typo- 
wych wartościach |k| > 1 otrzymujemy 


R R R 
U, -|Żu+2 LP PĘ REL JĄ (7-184) 
R, Ry 
W szczególnym przypadku Ry = Rg = ... = Ry = R zachodzi tutaj proste 
sumowanie opisane zależnością 
Rp , 
U, a —+ Wat UZ+ ... +UX4) (7-184) 


Na schematach blokowych złożonych układów elektronicznych sumatory ozna- 
czane są najczęściej symbolami pokazanymi na rys. 7-73b. 
Z zależności (7-177') wynika, że gdyby Z, = R, Z, = A wówczas 

a b U, 


Ć 


Rys. 7-74. Integrator 
odwracający 


U,(S)% — 


RG U,(5) (7-185) 


co w dziedzinie czasowej odpowiada zależności” 


u(1) © -2c u,(r)dz (7-186) 
ó 


Stąd też układ pokazany na rys. 7-74a jest nazywany integratorem od- 


1) Tutaj i dalej zakładamy zerowe warunki początkowe. 
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wracającym?. Układ taki w rzeczywistości nie przeprowadza idealnie 
operacji całkowania, ponieważ zależność (7-177') opisuje go jedynie w sposób 
przybliżony. Uwzględniając w układzie z rys. 7-74a zarówno impedancję wejścio- 
wą wzmacniacza z,,(s), jak też jego transmitancję k(s) z prostego bilansu prądów 
otrzymujemy 

1 F U,(5) 
AEG) ER 1 1 - 

0) 50. OK 360) 


1 
AAO (7-187) 


co w dziedzinie czasowej odpowiada zależności 


U(£) = A u,(r)dr (7-188) 
0 
gdzie”) 
u,(t)) =2-1|- _U,(5) SREMRWME | 
I +- : * : + : 
kG) * sCz,()kG) " sRCk() 
== g-1 RE o Wllo) 
1 1 1 


"kaj * joc-zu(ia) kia) * jeR€* k(jo) 

Układ taki dobrze całkuje takie sygnały, dla których można uznać za 

zbliżone transformaty U,(s) oraz U,(s) lub przebiegi czasowe u,(t) 

i u,(t). 
W typowym integratorze ze wzmacniaczem o ograniczonym pasmie sygnał 
wyjściowy u>(t) przy sygnale wejściowym u,(£) w postaci ,„,małego”” skoku jedno- 
stkowego ma postać jak na rys. 7-74b, przy czym dodatkowo może ona jeszcze 
być deformowana przy niepełnym zrównoważeniu wzmacniacza operacyjnego. 
Występujące tutaj opóźnienie ż, jest tym większe, im pasmo wzmacniacza ope- 
racyjnego przy otwartej pętli jest węższe. 


Reasumując można stwierdzić, że proste integratory na ogół nie mogą 
być stosowane wszędzie tam, gdzie błąd całkowania ma istotne zna- 
czenie. Niedoskonałość prostych integratorów przejawia się ponadto 
w krótkim czasie pamięci, tzn. utrzymywania stałej wartości napięcia 
wyjściowego po odłączeniu sygnału sterującego. 
Idealny integrator powinien utrzymywać w sposób trwały sygnał proporcjonalny 
do całki sygnału działającego w całym okresie poprzedzającym wyzerowanie 
1) Ponieważ w układzie tym istotną rołę odgrywa efekt Millera, dodaje się czasami przymiotnik 


„„nillerowski”. 
2) Tutaj -£/7! i £-1 są symbolami odwrotnych transformat Laplace'a i Fouriera. 


sygnału wejściowego, natomiast w integratorze rzeczywistym występuje rozłado- 
wywanie kondensatora C, prowadzące do zmniejszania sygnału wyjściowego 
w sposób zależny od stopnia zrównoważenia wzmacniacza oraz jego impedancji 
wejściowej i wzmocnienia (patrz np. [65]). Dokładniejsze omówienie prostych 
układów całkujących i ich modyfikacji — patrz np. [20], [65], [77], [78]. Symbol 
blokowy integratora przedstawia rys. 7-74c. 


: i "" 1 : 
Podobnie rozumując możemy zauważyć, że dla Z, = —— oraz Z, = Rz przybli- 


sC 
żonej zależności (7-177') wynika, iż wówczas 
U,(S) % —sRC U;(s) (7-189) 
a zatem w dziedzinie czasowej 
d 
u,(t) z —RC a (7-190) 
a b l, C 


Rys. 7-75. Układ 
różniczkujący 


Stąd układ pokazany na rys. 7-75a jest nazywany układem różniczku- 
jącym. Uwzględnienie z,„,(s) oraz k(s) prowadzi w tym przypadku do zależności 


U,(s) = —sRC U,(S) a ka 
jeż >. R. » sRC 
. k(s) Zw.(sjk(s)  k(s) 
= —sRCU,(5) (7-191) 


odpowiadającej zależności w dziedzinie czasu 


du, 


t)=— 
u>(t) RC di 


(1-192) 


gdzie 
u.(t) = -£"'[U;(s)] = F7'[U;(jw)] 
Oznacza to, że mały błąd różniczkowania otrzymujemy wówczas, gdy 


transformaty U,(s) i U,(s) łub przebiegi u,(t) i u,(t) są dostatecznie 
zbliżone. 
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W typowym prostym układzie różniczkującym liniowo ;narastające ,„,małe” na 
pięcie wejściowe w (t) wywołuje odpowiedź u. (£) o postaci pokazanej na rys. 7-75b. 
Tak więc i układy różniczkujące mogą wprowadzać znaczne błędy [20]. 

Do układów ze sterowaniem na wejściu odwracającym należą także liczne 
tzw. przetworniki napięcie-prąd. Nazywamy tak układy, w któ- 
rych prąd wyjściowy jest proporcjonalny do napięcia wejściowego, a nie zależy 
od rezystancji (impedancji) obciążenia. Najprostszy układ tego rodzaju przed- 
stawia rys. 7-76a. Zakładając, że w całym zakresie widma sygnału wejściowego 
wzmocnienie wzmacniacza jest duże, możemy napisać 


1 
SASS 
ab Ua U» (i >) U 


(7-193) 


Rys. 7-76. Przykładowe 
przetworniki napięcie-prąd 


Z drugiej strony jest to wzmacniacz inwertujący, w którym 


U, m —U, - | (1-194) 


Podstawiając (7-194) do (7-193) dostajemy 


Z, 1 U, 
RUE Ss AL 7-195 
1005051 R, Z, R, RZ.) s) 


Przetworniki napięcie-prąd można zrealizować także dla obciążeń jednostronnie 
połączonych z ,„„masą” (uziemionych). Przykładem może być układ pokazany na 
rys. 7-76b, pod warunkiem, że tak dobierzemy rezystancję R”, aby |/z| > |/wel. 
natomiast R" tak, aby w całym zakresie wartości Z, zachodziła nierówność 
|;| < |7,|. Mamy wówczas 


U, = 2 (1-196) 
PA 

SE AB 1-197 

U, Z,+R, U; ( ) 

U, = TE (7-198) 


a ponadto 
U, = +4+kU()—kU(-) (7-199) 
U 
lx JES Ę (7-200) 


podstawiając (7-196) -- (7-198) do (7-199), a następnie tak uzależnione U do 


wzoru (7-200) dostajemy ostatecznie 
U | U, 
Iz — | z — — (7-201) 
R, + 2(R,+ Z,) R, 


Iki>1 


co świadczy o tym, że układ taki przy przyjętych warunkach jest przetwornikiem 
napięcie-prąd. 
Dodajmy na koniec omawiania tej grupy układów, że sterowanie na 
wejściu odwracającym nie wyklucza wprowadzania sygnału zwrotnego 
na wejście nieodwracające. 


Rys. 7-77. Układ ze sprzężeniem zwrotnym na oba wejścia 
wzmacniacza 


Przykładowy układ tego typu jest pokazany na e 7-77. Pomijając prądy wejścio- 
we wzmacniacza możemy napisać 


Żą 
U, % Uaz +Ży (7-202) 

Z. Z; 
U ) R U4 -Z— Z;+Ży —— + U Z,EZ (7-203) 
U PEULGŻ KUL (7-204) 

Podstawienie (7-202) i (7-203) do (7-204) daje 
-k 
a "z [Z ZANE PORZE A 2 
1 1 1 4 1 
+2] ZEG (u-Zp)|k 


Porównując tę zależność ze wzorem (7-180), opisującym także transmitancję 
układu ze sprzężeniem zrealizowanym przy użyciu czterech dwójników, widać, 
że przy takiej strukturze otrzymujemy inne powiązania między impedancjami 
Z4-> Z4 a wzmocnieniem układu, co może być przydatne do realizacji niektórych 
rodzajów charakterystyk częstotliwościowych. 


34 Wzmacniacze i generatory 


7/515 


516/7 
7.2.4.3. Układy ze sterowaniem na wejściu nieodwracającym 
Podstawowy układ tej grupy jest pokazany na rys. 7-78a. Prąd wejściowy I„ę 


w takim układzie może być praktycznie zawsze pomijany w węźle W wobec 
prądu 7, a to prowadzi do zależności 


Żą 
U m ZZ U, (7-206) 
ck Goku od zk aa (1-207) 

Ż1+ 22 
z których otrzymujemy 
Pooyzag E ZiaŹ (1-208) 
U Zi Z 
i F>z 
z zka 


Rys. 7-78, Podstawowy układ ze sterowaniem 
na wejściu nieodwracającym 


Widać, że wzmocnienie napięciowe takiego układu może być zarówno 
mniejsze od jedności, jak też duże, kiedy 


] 
142 
| 
| 


Inną ważną własnością tego układu jest możliwość uzyskiwania w nim 
dużych wartości impedancji wejściowej. 


Aby pokazać, iż tak jest w rzeczywistości, rozważmy obwód wejściowy tego 
układu wraz z odpowiednimi impedancjami samego wzmacniacza operacyjnego, 
który jest pokazany na rys. 7-78b. Występuje tutaj równoległe połączenie impe- 


dancji Z, oraz bardzo dużej (rzędu 10'' © i więcej) impedancji 2z,, „, w którym 
tę drugą można praktycznie zawsze pominąć. Załóżmy ponadto, że pominięcie 
prądu I, dopływającego do węzła W nie wpływa znacząco na wartość U(_y, .co 
inaczej oznacza, że impedancje Z, i Zą są tak dobrane, by || > |/,|. Przy takich 
założeniach możemy napisać 


NZ ŻĘ 
U, Rzy Z U = ZĘŻ) [KU; — kU,-] (7-209) 
ZŻą 
U, ————— U 
l, = L+, = i + z = a (7 210) 


Wyznaczając z zależności (7-209) U, = f(U;) i podstawiając taką relację do 
(7-210) otrzymujemy 


2 cl 1 
= ——+ 


Zwe ŻZyęz ZŻą 
Zwsć [ *Z+Ż, +Ż, e) 
Oznacza to, że impedancję wejściową układu z rys. 7-78a można wyznaczać ze 
schematu zastępczego jak na rys. 7-78c, przy przym widać, że impedancja różni- 
cowa samego wzmacniacza z„e, podlega tutaj takiemu efektowi millerowskiemu, 
iż moduł impedancji wnoszonej znaczhie rośnie w warunkach, przy których 
wzmocnienie napięciowe staje się duże [patrz równanie (7-208)]. 


(7-211) 


Rys. 7-79. Ukłąd ze sterowaniem na wejściu 
nieodwracającym 


Bardziej rozbudowaną formę układu tej grupy przedstawia rys. 7-79. Przy zało- 
żeniu, że prąd I nie odgrywa istotnej roli w węźle W, a prąd /„, w węźle A — co 
na ogół ma miejsce — możemy napisać 


Z Z, 
DG ĄKUS=KoP om A 
2 % +KU,-k Ż,+Z, |zżz. u. (7-212) 
Stąd dostajemy 
U e k ZŻą Zą 
o 3 2 x (+Z)(+z) (1-213) 


RK 
Zy+ŁZą Z3+24 |kj>1 
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Zależność ta pokazuje możliwości realizowania szerokiej klasy trans- 
mitancji widmowych ky(jw) poprzez dobór Z; (jo) = Zy(jw). 


Szczególnie często stosowanym układem z tej grupy są wzmacniacze 
nieodwracające, pokazane na rys. 7-80a. Dla takiego układu z zależ- 
ności (7-208) otrzymujemy 


> wo ligc23 (1-214) 


Rys. 7-80. Wzmacniacz 
nieodwracający fazy (a), 
wtórniki (b i c) oraz ich 
symbole blokowe (d) 


Rezystancja Ra w takim układzie służy wyrównaniu poziomu rezystancji „wi- 
dzianych” z zacisków wejściowych wzmacniacza, dzięki czemu dryft wynikający 
ze zmian wejściowego prądu niezrównoważenia jest najmniejszy [patrz równa- 
nie (7-137)]. Jeżeli zrealizować stan, w którym Rą = 0, a Ry = ©, WÓWCZAS 
z (7-214) otrzymamy”? U, x U,. Układ taki, pokazany na rys. 7-80b, jest nazy- 
wany wtórnikie m. 


W przypadku realizacji wtórnika przy użyciu wzmacniaczy operacyj- 
nych starszych typów (np. wA702 lub „.A709) należy stosować elementy 
zabezpieczające przed zjawiskiem blokowania (zatrzaskiwania) [66], 
[76], [86]; są nimi dioda ograniczająca napięcie wyjściowe oraz opor- 
nik R, włączany szeregowo z wejściem odwracającym dla ograniczenia 
dodatniego sprzężenia zwrotnego, jakie wówczas może powstawać 
w układzie wtórnikowym. 


R 
1) Z zależności (7-208) wynika, że przy Z, = Ry, £2 = R» otrzymujemy U = U;, gdy R: = 
1 


Rezystancja ta powinna mieć wartość rzędu 20-30 kQ i dla minimalizacji dryftu 
powinna być zbliżona do rezystancji źródła RG”. Tak zabezpieczony wtórnik 
ze wzmacniaczem (1A709 ma wtedy postać pokazaną na rys. 7-79c. Natomiast 
na rys. 7-80d przedstawiono symbole blokowe, jakimi najczęściej są oznaczane 
takie układy wtórnikowe. 


Rys. 7-81. Sumator nieodwracający fazy 


Sumator nieodwracający, pokazany na rys. 7-81, także należy do 
omawianej grupy układów. Pomijając prądy wejściowe wzmacniacza operacyjnego 
możemy napisać 


U4—Uqy „ Us— Ut Un Uqay _ Ut) 

"Rp IRE ać OEG "RE = "R (7-216) 
Stąd 

U4  U5 Uw 1 1 "1 1 > 

"SETA SS Utz * Ry R] 

1 

sę BEBE: 

albo inaczej 
R R R 

Ks = Ee U5+ ... +Ry Uy (7-217) 
Dalej mamy 

U = +kUq4,-kU(.) 
co po podstawieniu (7-215) oraz (7-217) daje 

k R 
U, Z WEF ko KŚ vj (1-218) 
R; + R» 
Przy Ry = Rp=—... = Ry = Ri oznaczeniu 
R 
y = R . = z >0 
14, —3_-%k 
R; +R, 


1) Dla spełnienia tego warunku czasami włącza się dodatkowe oporniki w obwód wejściowy 
wtórnika. 
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dostajemy 

U, = y(U,+ UZ + sy +U5%) (7-218') 
Zauważmy jeszcze, że układ taki działa poprawnie także przy R, = © i w'takiej 
wersji jest najczęściej stosowany”. Pokażemy jeszcze na koniec, że w tej grupie 
układów można realizować również integratory nieodwracające. 
Przykładem jest układ pokazany na rys. 7-822. Pomijając prądy wejściowe 
wzmacniacza otrzymujemy tutaj 


(7-219) 


(7-220) 


Rys. 7-82. Integrator nieodwracający fazy 


co wobec 
U, = + kU(+,—kU-) 

daje 
adzz20i | 242 
2+SRC . sRC "| sRC 

k 2 
Takiej zależności w dziedzinie operatorowej odpowiada w dziedzinie czasowej 
relacja 


Dy = (7-221) 


|k|>1 


t 


U,(t) = ż | u,(r)dt (7-221') 
Q 


uzasadniająca nazwę takiego układu. Dodajmy, że i ten integrator podobnie jak 
omawiany wcześniej integrator odwracający całkują sygnały jedynie w sposób 
przybliżony [patrz zależność (7-188)], co wynika zarówno z ograniczeń transmi- 
tancji wzmacniacza, jak też jego impedancji i dryftów. 


7.2.4.4. Układy sterowane na obu wejściach 


Zbadajmy obecnie własności transmisyjne układu jak na rys. 7-83a pomijając 
prądy wejściowe wzmacniacza. Mamy tutaj 


U Opornik ten może być potrzebny dla zapewnienia przepływu składowej stałej prądu bazy, 
w przypadku gdy na wejściach sumatora potrzebna jest separacja kondensatorowa. 
2) Dla minimalizacji dryftów należy spełnić warunek R = R. 


Rys. 7-83. Przesuwniki 
fazy ze wzmacniaczem 
operacyjnym: układ 
ogólny (a), przykładowe 


realizacje (b i c) oraz 
charakterystyki 
częstotliwościowe (d) 


OTaZż 

U, = kU(,,—kU(-, 
skąd wynika, że 
U | k Za Za | 
U; [: Zi zz. Z, +22 
ZŻ1+Z3 


k 


Można zauważyć, że gdy tylko 
R 


Łsła = 7 


Za. SZE> +. „AREL „41 
ZZ. Zeałza RAR 2 


to transmitancja układu z rys. 7-83a ma wartość 


i | 
Ło U2 z +(1-sRO)|  _, 1-sRC 
sJeB: 54 1 1+sRC 7 —1+sRC 
i+—k 
2 |ki>1 


(1-222) 


(7-223) 


(1-224) 


(1-225) 


Wynik taki oznacza, że moduł transmitancji ma wartość jednostkową 
i stałą w całym zakresie, dla którego są spełnione przyjęte założenia. 
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Natomiast faza zmienia się w przypadku Z, = + Z; = R (rys. 7-83b) od 


p(0) = 0 do p(oo) = —180” oraz przy Z4=R, Z; = < (rys. 1-836) od 


p(0) = —180? do g(oo) = —360*. 

Układy tego rodzaju mają więc charakterystyki jakościowe pokazane na rys. 
7-83d i odznaczają się tym, że w dość znacznym przedziale częstotliwości nie 
zmieniają amplitudy sygnału, a jedynie jego fazę i to w sposób proporcjonalny 
do częstotliwości. Są one stosowane w technice pomiarowej oraz telekomunikacji 
inoszą nazwę przesuwników fazowych. 


7.2.4.5. Układy różnicowe 


Kolejną grupę przykładowych zastosowań wzmacniaczy operacyjnych stanowią 
układy, w których sterowanie zachodzi na obu wejściach wzmacniacza przez dwa 
napięcia wejściowe U4 i U5. Prosty przykład takiego układu przedstawia rys. 
7-84a. Przy pominięciu prądów wejściowych wzmacniacza mamy tutaj” 


R; R, 
= NE — 1-22 
WATOARAR | SRR a, 
R, 
1-227 
Ue = Ua, (1-227) 
U, =kU,—kU,-, 
stąd 
k ( R R, 
m m -—- A — U —— 1-228 
Cz PWEJ UeRER (4 RŻR, FH 
R, + R 
. + O O Rą R, | 4 
Jeżeli założymy, że = = y, wówczas otrzymamy 


R LA 
— | (U4— UB) Z =, UuĘ Us) (7-228) 
1 


k 
R, + Rz |k|>1 
co Świadczy o tym, że otrzymaliśmy układ odejmujący sygnały 
( mnożnikiem >] 
R, 


Istotną wadą takiego układu jest stosunkowo niski poziom rezystancji 
wejściowych, a zwłaszcza duża zależność dryftu napięcia wyjściowego 
od tolerancji oporników R; --Rą4. 


1) Wyniki te można natychmiast uogólnić na przypadek impedancji Z; -- 4. 


Aby wyjaśnić charakter tej zależności, zbadajmy wzmocnienie sumacyjne ta- 
kiego układu, tzn. wzmocnienie w sytuacji pokazanej na rys. 7-84b. Przy pomi- 
nięciu prądów wejściowych wzmacniacza mamy tutaj 


R 
U, = UR+R. (7-229) 
a R. R, 
U-,= U; RER; +U> RER (7-230) 


Rys. 7-84. Układy 
odejmujące 


Załóżmy teraz, że znamy wzmocnienie różnicowe k, i sumacyjne k, samego 
wzmacniacza, a tym samym tłumienie sygnału sumacyjnego 


k, 


dora 
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Oznacza to, że w każdym stanie pracy wzmacniacza możemy napisać 


U = k,[U-,— U] +ks WIĘ = 


k, 
Podstawiając do tej zależności relacje (7-229) i (7-230) otrzymujemy 
Us; 2 z k, Rą 1 
U. _M_j,iy [B+R [*żs] 
R,+ Rą 2s] " 
R 1 
R+R, (- >, ] (7-232) 


Widać, że gdyby tłumienie sygnału sumacyjnego było nieskończenie wielkie, to 
przy warunku 


R, R 


R,+R,  Rą*+Rą 


otrzymaliśmy JE = (, tzn. zerowe wzmocnienie sumacyjne całego układu. 
8 
Spełnienie warunku U>.|s<oo = 0 odpowiada żądaniu, by 

R, = 
R, +R 2 

SU Eos (1-233) 
R xl 
Rz +R4 2 


co wobec wartości s rzędu wielu tysięcy wymagałoby stosowania oporników 
o nieosiągalnej tolerancji i stałości. Stąd też przyjmiemy za stan właściwy równość 


R R 
R+R za R RAR „| zbadamy skutki odchylenia od niego pisząc 
R 
RER EK. =y (1-234) 
R 
RAR "A (1-235) 
Założymy ponadto, że —--—|k,| > 1, a także s > 19 
i Ry+Rz " ? | 
i 1 1 
1) To oznacza np., że z1——. 
1 25 
1+ — 


W takim stanie w miejsce (7-232) otrzymamy 
SA R, 1 e ( z 
1 R, |(1 
RB oe ZEM == 7-236 
+qss)|... je le ) BY 


; Boz 
Na ogół e > 71 wówczas 


Zz Ra 2 |- sę 22 (1-236') 
R, 


W ten sad pokazaliśmy, że istotnie wzmocnienie sumacyjne, a tym samym 
poziom dryftu rosną tutaj w sposób proporcjonalny do tolerancji ważni 
określającej wartość e. 

Z tego właśnie powodu jako odejmujące stosuje się dość często układy dont 
wzmacniaczowe jak na rys. 7-84c. Tutaj każdy z wzmacniaczy pracuje bez sygnału 
wspólnego na zaciskach wejściowych, a to zapewnia minimalny poziom dryftu. 
Działanie układu wynika bezpośrednio z naszych wcześniejszych rozważań 
i zasady superpozycji, wobec czego nie będziemy go omawiać. Wadą takiego 
układu jest nadal niski poziom impedancji wejściowych. Usuwamy ją przez 
zastosowanie na obu wejściach symetrycznych wtórników lub też stosując układ 
pokazany na rys. 7-84d. Z przeprowadzonych wcześniej rozważań wynika, 
że w takim układzie 


2 [.(>$)|-ż)-2(>4)- 
* (+20 U3) (1-237) 


Oba wejścia nie są obciążane dzielnikami wejściowymi, a ponadto wzmacniacz 
WI pracuje bez sygnału wspólnego, tzn. z małymi dryftami. Wzmacniacz W2 
wprawdzie pracuje z sygnałem wspólnym, ale stosując nowoczesny wzmacniacz 
o małych dryftach i wyrównując (opornikiem R) poziomy rezystancji na obu 
wejściach możemy realizować układy o bardzo nieznacznych dryftach. Symbol 
układów odejmujących jest pokazany na rys. 7-84e. 
Do grupy układów różnicowych można także zaliczyć układy porównu- 
jące (komparujące). 
W odróżnieniu od wszystkich omawianych dotychczas układów ze 
wzmacniaczami operacyjnymi są to układy pracujące z zasady przy 
dużych sygnałach wejściowych, a zatem o silnych przejawach nielinio- 
wości. 
Prosty przykład układu porównującego ze wzmacniaczem operacyjnym” jest 
1) Produkowane są specjalne układy scalone, tzw. komparatory, szczególnie dostosowane do 


pracy tego rodzaju. Odznaczają się one mniejszym wzmocnieniem w pętli otwartej przy znacznie 
szerszych pasmach i większych szybkościach narastania. Patrz np. [71]. 
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| 
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Rys. 7-85. Układy porównujące (,„komparatory”) 


pokazany na rys. 7-85a. Napięcie odniesienia U, (mniejsze od maksymalnego 
dopuszczalnego) przy u, < U, utrzymuje wzmacniacz w stanie nasycenia, a na- 
pięcie wyjściowe na poziomie górnym U>(,,. Kiedy jednak wartość u, osiągnie 
poziom U,, napięcie różnicowe u, przyjmie wartość zerową i wzmacniacz wejdzie 
w wąską strefę aktywną (patrz punkt 7.2.2.5 dotyczący dynamiki wzmacniaczy 
różnicowych). Przekroczenie wartości U, o wartość U, (ułamki mV — kilka mV) 
wprowadzi wzmacniacz w przeciwny stan nasycony, a napięcie wyjściowe ustali 
się na poziomie dolnym U;,_,. Ilustracją takich powiązań wzajemnych jest 
rys. 7-85a>. Przy szybkich zmianach u,(t) sygnał wyjściowy pojawia się w takim 
układzie z pewnym opóźnieniem ż,'? (rzędu us) i ma pewien czas narastania £, 
(ułamki us), tym krótszy, im wartość przewyższania AU poziomu U, jest większa. 


1) Duży czas opóźnienia jest główną wadą typowych wzmacniaczy operacyjnych z punktu wi- 
dzenia komparacji napięć. 


wia rys. 7-85a3. 

Podobne w działaniusą sumujące układy porównujące oukładzie 
jak na rys. 7-85b,. Po elementarnym przekształceniu źródeł wejściowych otrzy- 
mujemy układ równoważny jak na rys. 7-85b,, z którego natychmiast widać, 
że napięcie różnicowe u, = O, gdy 


KN = —— u (7-238) 


oraz że jest zawsze mniejsze zarówno od U,, jak też od uma, . Dzięki tej ostatniej 
własności jest to układ przydatny do porównywania napięć większych aniżeli 
układ poprzedni, nawet przekraczających dopuszczalną wartość napięcia różni- 
cowego. Charakter przebiegów czasowych w takim układzie przedstawia rys. 
1-85b3. 
Ważną odmianę układów porównujących tworzą komparatory z dodat- 
nim sprzężeniem zwrotnym (regeneracyjne) jak na rys. 7-85C;. 
W układzie takim, gdy u,(£) jest ujemne lub bliskie zeru, mamy stan nasycony 
z napięciem wyjściowym na poziomie górnym U,,,,. W takich warunkach na- 
pięcie na końcówce nieodwracającej wzmacniacza wynosi 

U+, % U, ER U2(+) "LR, (7-239) 
Gdy wartość u,(t) osiągnie taki poziom, wówczas napięcie u, x 0 i wzmacniacz 
odzyskuje zdolność wzmacniania (wychodzi z nasycenia). Powoduje to gwałtowny 
wzrost wzmocnienia w pętli dodatniego sprzężenia zwrotnego (poprzez R,, R;), 
w wyniku czego wzmacniacz regeneracyjnie — a więc bardzo szybko — przechodzi 
w przeciwny stan nasycenia. Powstający tutaj przerzutnik jest wrażliwy na kie- 
runek zmian napięcia u;(t), co prowadzi do powstania histerezy (rys. 7-85C2). 
Tutaj wartość U, jest zbliżona do danej wzorem (7-239), natomiast szerokość 
pętli Up można szacować z zależności [86] 


Ug Z [U24y— Ux] RRC (7-240) 
Jest to wartość kilkakrotnie przewyższająca napięcie U, w komparato- 
rach poprzednio omawianych (co najmniej rzędu kilku mV), dzięki 
czemu układ traci wrażliwość na szumy i zakłócenia towarzyszące 
sygnałowi wejściowemu o amplitudzie nie przekraczającej tego właśnie 
poziomu. Istotną zaletą „„komparatorów” regeneracyjnych jest po- 
nadto mała wrażliwość napięcia wyjściowego na kształt i szybkość 
zmian napięcia wejściowego w okresie przerzutów z jednego stanu 
w drugi [65], [86]. 

Częstym dopełnieniem „komparatorów ” realizowanych ze wzmacniaczy opera- 

cyjnych są ograniczniki napięcia wyjściowego, dostosowujące poziomy sygnału 

wyjściowego do wymagań dalszych układów (np. bramek-TTL). Przykład tego 
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Jakościowy charakter procesów czasowych w takim „komparatorze” przedsta- 
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rodzaju układu, jaki można zastosować w dowolnym z omówionych „„komparato- 
rów” przedstawia rys. 7-85d,, natomiast graniczne poziomy napięcia wyjściowego 
są przedstawione na rys. 7-85d>. 
Ostatnim z układów o uzależnieniu sygnału wyjściowego od różnicy „małych” 
napięć na wejściu, jaki tutaj krótko omówimy, będzie przetwornik „róż- 
nica napięć-prąd”, przedstawiony na rys. 7-86. 


Rys. 7-86. Przetwornik „,różnica napięć-prąd”” 


Przy pominięciu prądów wejściowych możemy napisać 


U-) = Na*NUA (7-241) 


1+N 
_ R,Uz+NR,U5 
Um = R(+N)FNR, SZ 


U, = kU+)—kU(_, 
Podstawiając do tej ostatniej zależności relacje (7-241) óraz (7-242) otrzymujemy 
R, o 
U,-|N+( +0) | U, (1-243) 
Rg R i 


Wprowadzając następnie tak uzależnione od U, i Up napięcie U, do zależności 
(7-242) i wyznaczając prąd wyjściowy /, dostajemy po prostych przekształceniach 
(dokładnie) 


U, = (1+N) 


U) U5—UĄ 

= = -244 

R, R: (7-244) 
Prąd wyjściowy /, nie zależy od rezystancji R, oczywiście tylko w zakresie takich 
wartości, dla których wzmacniacz pracuje w warunkach liniowych (bez nasycenia 
w stopniach końcowych). 


JO 


7.2.4.6. Układy nieliniowego przetwarzania sygnałów 


Wzmacniacze operacyjne z nieliniowymi elementami w obwodach 
sprzężenia zwrotnego pozwalają realizować różnorodne operacje nad 
sygnałami wejściowymi (np. ich logarytmowanie, potęgowanie, pier- 
wiastkowanie, ograniczanie, demodulowanie itp). 


Liczne układy tego rodzaju są omówione w [85], a także innych artykułach czy 


książkach, np. [20], [21], [65], [69], [71], [76]-= [79] 

Przykładem najprostszego układu z tej grupy może być dokładny ogra- 
nicznik, pokazany na rys. 7-87a. Przy takim włączeniu diod D7 i D2 działanie 
układu przy dodatnich wartościach u, odpowiada pracy układu modelowego 
jak na rys. 7-87b, natomiast dla napięć ujemnych mamy tutaj sytuację jak na 
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rys. 7-87c. W pierwszym przypadku u, < 0 i napięcie u; powstaje w wyniku 
jednostkowej inwersji napięcia u, , tzn. 


U|wm>0 mać * (7-245) 


W przypadku drugim (u, < 0) na wejściu wzmacniacza pojawia się millerowski 
stan bliski zwarcia i napięcie wyjściowe jest praktycznie równe zeru. Opornik Ra 
służy tutaj do ograniczania sprzężenia zwrotnego w takim stanie układu, co jest 
czasami potrzebne dla uniknięcia powstawania drgań pasożytniczych. Oznacza to, 
Że układ z rys. 7-87a ma charakterystykę przejściową uą = f(u,) jak na rys. 7-87d. 
Łatwo jest pokazać, że przeciwne włączenie obu diod DZ i D2 prowadzi do cha- 
rakterystyki przejściowej jak na rys. 7-87e. 

Połączenie takiego ogranicznika z odpowiednim sumatorem odwracającym jak 
na rys. 7-88a daje układ z sygnałem wyjściowym równym modułowi sygnału 
wejściowego. Działanie tego układu dla obu polaryzacji sygnału wejściowego 
jest ziłustrowane rys. 7-88b i c. Można pokazać, że w tym drugim przypadku 


U = by | WOM (7-246) 


ilkl>1 


Dokładny 
'ogranicznik ze 
wzmacniaczem 
| operacyjnym 
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a zatem wpływ rezystancji R. = Ri+=7 jest pomijalny. Charakterystyka przejś- 
ciowa ma w takim układzie postać jak na rys. 7-88d*). 
Ważną grupę przetworników nieliniowych stanowią układy logarytmu- 
jące, w których 

u, = Alnu,+B (4, B—stałe) (7-247) 


Rys. 7-88. Układ wytwarzający sygnał równy wartości bezwzględnej (modułowi) sygnału 
wejściowego 


Najprostszy układ logarytmujący przedstawia rys. 7-89a. Mamy tutaj 


up=-w+Ż Xu, (1-248) 
k ||kl> 1 
ip z Ie” m J,e7?%a (7-249) 
Ma 


Ponadto przy i„, = O oraz Ę 0 mamy 
(7-250) 


Podstawienie (7-249) do (7-250) i obustronne zlogarytmowanie otrzymanego 
równania daje 


a (7-251) 
a więc istotnie układ spełnia zależność (7-247). 


1) Po odwróceniu diod mielibyśmy u; = —|u;|. 


1/531 
- Podobne włashości ma układ z tranzystorem pokazany na rys. 7-89b. Tutaj mamy 
podobnie | 


, 5 U 
i, m I,e?"EB = Je"7łe =j, m — 


(1-252) 


a więc także zachodzi zależność (7-251). Ilustracją tej zależności jest rys. 7-89c. 


Warto zauważyć, że w układzie takim napięcie wyjściowe bardzo 
silnie zależy od zmian temperatury (poprzez zmiany prądu zerowego /, 
oraz potencjału termicznego r). Stąd też układy logarytmujące są 
zazwyczaj uzupełniane odpowiednimi obwodami kompensującymi 
wpływ zmian temperatury, co prowadzi do zmodyfikowanych układów 
logarytmujących, omawianych w [85]. 


100 1000 


Rys. 7-89. Proste układy logarytmujące u, > 0 


Symbole blokowe układów logarytmujących są pokazane na rys. 7-89d. Dodajmy, 
że dla logarytmowania napięć ujemnych trzeba w układzie z rys. 7-89a odwrócić 
diodę, a w układzie z rys. 7-89b zastosować tranzystor ;p-n-p. 

Układem antylogarytmującym nazywamy taki układ, w którym 
pomiędzy napięciem wyjściowym u a wejściowym u; zachodzi zależność 


u, = ae" = gi(lsb (7-253) 


Przykład takiego układu przedstawia rys. 7-90a. Kiedy i„, = 0, a wartość (ze) 
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jest pomijalnie mała, możemy napisać 


© TU 
|, = i, % e m Hera (1-254) 


co wobec i, © ip daje 
u, £ —(RI,Je?7': (7-255) 


Podobnie w układzie z tranzystorem :p-n-p jak na rys. 7-90 mamy 


i, m I.e?EB = JeVi © ip Z - ż (7-256) 
co daje zależność (7-255). Ilustracją tej zależności jest rys. 7-90c, natomiast 
rys. 7-90d przedstawia blokowe symbole takich układów. Tutaj także duża 
wrażliwość na zmiany temperatury jest usuwana poprzez modyfikacje układowe 


omówione w [85]. 


Rys. 7-90. Proste układy antylogarytmujące u, > 0 


Zwróćmy na koniec uwagę, że analiza warunków stabilności, ograniczeń pasmo- 
wych, dynamiki oraz szumów w takich układach nieliniowych należy do zadań 
trudnych, często wspomaganych obliczeniami numerycznymi, wykonanymi przy 
użyciu komputerów. Jest to interesujący temat, wykraczający jednak poza nasze 
rozważania podstawowe. 


7.3. _ Wzmacniacze z przetwarzaniem sygnału 


Ogólnie, są to wzmacniacze stwarzające możliwość uzyskania bardzo małych 
dryftów oraz szumów własnych, jednakże o ograniczonych możliwościach w zakre- 
sie górnej częstotliwości granicznej. 


7.3.1. _' Własności ogólne 


Teoretyczną podstawę działania wzmacniaczy z przetwarzaniem stanowi twier- 
dzenie Kotielnikowa, mówiące, że jeśli największa częstotliwości w widmie sygnału 
u(t) nie przekracza Fy, wówczas sygnał ten jest całkowicie określony przez ciąg 
swoich wartości chwilowych w momentach odległych od siebie nie więcej aniżeli 
1 

2Fx 

Odtworzenie sygnału u(t) na podstawie tak zadanego ciągu jego wartości chwilo- 
wych wymaga przepuszczenia takich ,,próbek” przez filtr o transmitancji k(jQ) 
gdzie [31] 


ko dla |Q| < Qy 
wj Ę dla |Q| > Qy 
p(Q) = — Ot, dla |Q| < Qy (7 
Qu = ŻnFy 


W warunkach rzeczywistych mamy do czynienia z sygnałami o widmach nie- 
ograniczonych”, ale zazwyczaj takich, że składowe zawarte powyżej pewnej 
częstotliwości granicznej FG szybko zanikają. Ponadto filtr o charakterystyce 
opisanej równaniami (7-257) może być realizowany jedynie w sposób przybliżony. 
Z tych dwu powodów łącznie [31] dla prawidłowego odtworzenia sygnału na 
podstawie jego próbek należy zwiększyć częstotliwość próbkowania. Praktycznie, 
jeśli widmo sygnału wzmacnianego ma charakter przedstawiony na rys. 7-91, 
wówczas częstotliwość próbkowania powinna być co najmniej kilkakrotnie 


Rys. 7-91. Przykładowe widmo sygnału 


la. 45: : ę Ą 
ży * jeżeli przebieg czasowy sygnału ma być wystarczająco 


dokładnie odtworzony. 


większa od Fgę = 


1) Chociażby wskutek skończonego czasu trwania wszelkich sygnałów rzeczywistych. 


35* 
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Koncepcję wzmacniacza z przetwarzaniem przedstawia rys. 7-92. 

We wszystkich przypadkach spotykanych w praktyce działanie układu próbkują- 
cego (modulatora) może być sprowadzone do działania pewnego kluczą K;, 
którego styki są zwierane z pewną częstotliwością taktową Fz[Fx > (5-+10)Fq]. 
Natomiast demodulator zawiera bądź układ sprowadzający się w swojej pracy 
do klucza K, — zamykanego synchronicznie i synfazowo z tą samą częstotli- 
wością Fy co klucz K,, bądź też do diody D, przepuszczającej jedynie sygnały 
o określonej polaryzacji. 


„Uktad 
próbkujący- 
-modulator 


Wzmacniacz 
„ próbek” 


[kto)=0] 


Rys. 7-92. Schemat blokowy wzmacniacza z przetwarzaniem 


A. Demodułator_synchroniczny 
4 synfazowy. 


Rys. 7-93. Jakościowy charakter 
sygnałów we wzmacniaczu 

z przetwarzaniem przy różnych 
realizacjach demodulatora 

Uwaga: oznaczenia jak na rys. 7-92. 


MY Ą uą B. qemodulator 
diodowy-bierny_ 


Dodatkowym członem demodulatora jest ponadto odpowiedni układ całkujący 
[aproksymujący filtr o równaniach (7-257)]. Dzięki temu przykładowy charakter 
sygnałów w różnych punktach omawianych dwu wersji wzmacniaczy ma postać 
pokazaną na rys. 7-93. 
W wersji z synchronicznie pracującym demodulatorem sygnał wyjściowy (u4) 
reaguje nie tylko na zmianę wartości sygnału wejściowego, ale także na zmianę 
jego polaryzacji — dzięki czemu kształt sygnału jest odtworzony prawidłowo. 
W wersji z diodą (działającą pasywnie — bez podawania sygnału kluczującego) 
sygnał wyjściowy uą reaguje na zmianę wartości sygnału sterującego u, , natomiast 
nie ulega zmianie przy odwróceniu polaryzacji — co może powodować zniekształ- 
cenia postaci sygnału. Czasami jednak tego typu wzmacniacze można uznać za 
zadowalające (np. przy wykrywaniu sygnału niezrównoważenia mostka lub przy 
wzmacnianiu sygnałów o stałej polaryzacji). Podkreślmy jeszcze, że do wzmac- 
niania ,„„próbek” sygnału wzmacnianego stosujemy wzmacniacze nie wzmacniające 
składowej stałej, a więc pozwalające na separację punktów pracy ES poszczegól- 
nych stopni za pomocą kondensatorów, a także pozwalające stabilizować te 
punkty pracy sprzężeniami zwrotnymi (dla prądu stałego) nie zmniejszającymi 
wzmocnienia sygnału. Dzięki temu dryft i niestałość wzmocnienia takich wzmac- 
niaczy mogą być praktycznie pomijalne. 
Przy małych sygnałach wzmacnianych wartości ,„próbek” stają się porównywalne 
z szumami własnymi wzmacniacza'. Dlatego charakterystyki częstotliwościowe 
takich wzmacniaczy optymalizujemy ze względu na zakłócenia i szumy, mając 
ponadto na uwadze stałość częstotliwości „,taktującej”. Jakkolwiek wariant opty- 
malny zależy od realizacji modulatora [23] i własności sygnału wzmacnianego, 
to jednak najczęściej jest to wzmacniacz selektywny dostrojony do częstotliwości 
kluczowania F, i mający pasmo 

2Afzgp = (5 Ę 4) F, (7-258) 
Ogólnie o wzmacniaczach z przetwarzaniem można powiedzieć, że pozwalają one 
uzyskiwać dryfty mniejsze aniżeli wzmacniacze o sprzężeniach bezpośrednich 
(od ułamków uV do kilkudziesięciu uV) z dryftami temperaturowymi także 
mniejszymi (ur = 0,005 „V/?C--0,5 uV/?C, i„r — ułamki nA/?O), przy, czym 
zakres uzyskiwanych rezystancji wejściowych (przy modulatorach w postaci 
tzw. kondensatorów dynamicznych) sięga 10'5--10*5 ©, a więc także przekra- 
cza wartości uzyskiwane we wzmacniaczach o sprzężeniach bezpośrednich. Ich 
zasadniczą wadą — poza pewną komplikacją układu — jest ograniczenie widma 


1) Postęp w dziedzinie scalonych wzmacniaczy operacyjnych pozwolił na tyle obniżyć dryfty 
tych wzmacniaczy, że pod tym względem nowoczesne wzmacniacze operacyjne i wzmacniacze 
z przetwarzaniem są już zbliżone. Natomiast utrzymuje się znaczna różnica w poziomach szu- 
mów własnych takich wzmacniaczy. 

Jeżeli wzmacniacze bez przetwarzania (operacyjne) pozwalają w najlepszym przypadku na 
wzmacnianie sygnałów zawartych w obszarze mikrowoltów [59]. [60] — nawet przy małych 
szerokościach pasma — to wzmacniacze z przetwarzaniem umożliwiają wzmacnianie sygnałów 
o a nanowoltowych [61], [63], a w granicznych przypadkach także pikowoltowych 
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wzmacnianych sygnałów. Z reguły bowiem częstotliwość próbkowania jest rzędu 
kilkudziesięciu — kiłkuset Hz, a w rzadkich przypadkach osiąga kilkadziesiąt — 
kilkaset kHz (modulatory diodowe), co oznacza, że maksymalna częstotliwość Fę 
(patrz rys. 7-91) wzmacnianych sygnałów męeże wynosić od kilku Hz do kilku- 
nastu kHz. Są to zatem wzmacniacze sygnałów wolnozmiennych. 


7.3.2. Podstawowe rodzaje przetworników (modulatorów) 


Proces ,„próbkowania” — modulacji sygnału kluczującego sygnałem wzmacnia- 
nym — można zrealizować stosując kilkanaście różnych typów przetworników”, 
Każdy z nich ma określone: dryfty, rezystancję wejściową, maksymalną częstotli- 
wość kluczowania, trwałość, wrażliwość na zakłócenia itp. i dlatego w praktyce 
zachodzi zawsze konieczność dobrania typu przetwornika do określonych wa- 
runków eksploatacji. 

Jeżeli sygnał wzmacniany U; pochodzi ze źródła o rezystancji wewnętrznej R, 
(znajdującego się w normalnej temperaturze, atmosferze i radiacji), wówczas 
obszary zastosowania najważniejszych typów przetworników można orientacyjnie 
przedstawić w postaci rys. 7-94. Informacja tego typu nie określa oczywiście 
wszystkich własności takich przetworników. Wymaga to bowiem co najmniej 


V E; (skut) 
1094 


Rys. 7-94. Orientacyjne zakresy 
zastosowania różnych typów 
przetworników [23] 

I —— przetwornik z tranzystorami 
bipolarnymi, 2 — przetwornik 

z tranzystorami unipolarnymi, 

3 — przetwornik fotoelektryczny, 

4 — przetwornik z kondensatorem 


Znzi RSSG oh dynamicznym, 5 — przetwornik 

ról CAE warikapowy, 6 — przetwornik 
i śro 2] o = , 

a > rezystancji źródła Ry( T=20"C,Af =5Hz) M. masc 2 rza śl 


10% 10” ło 10% ło* 10 1o* t6” los fos j0" 42 *lektromechaniczny 


BLE 
ili | 

IL 
LZ 


podania zestawu podstawowych parametrów, do których zaliczamy: przesunięcie 
zera, dryft temperaturowy, dryft czasowy, średnią rezystancję wejściową, współ- 
czynnik przetwarzania, maksymalną częstotliwość kluczowania Fzy, nieliniowość 
charakterystyki przetwornika (określającą jego dynamikę), kształt sygnałów wyj- 
ściowych (powiązany z zawartością wyższych harmonicznych), szumy i zakłócenia 


własne, zakres dopuszczalnych temperatur otoczenia itp. Szczegółowe określenia 
1) W literaturze [23] opisywane są np. badane przez R.P. Riesa i C.B. Satterthwoite'a — 


przetworniki z wykorzystaniem nadprzewodnictwa. Przy temperaturze 4,2 K i rezystancji źródła 
4- 1077 Q próg czułości takich układów jest rzędu 4: 107** V. A 


i omówienie tych własności określonych typów przetworników można znaleźć np. 
w [23], [22], [28]. 

Przesunięciem zera nazywamy napięcie sygnału, jaki trzeba doprowa- 
dzić do wejścia przetwornika, ażeby na jego wyjściu (w rezystancji obciążenia) 
zanikła składowa podstawowa o częstotliwości kluczowania Fx. 

Dryftem temperaturowym nazywamy Średnią zmianę przesunięcia 
zera, występującą przy zmianie temperatury otoczenia o 1?C*. Należy podkreślić, 
że zmiany przesunięcia zera z temperaturą mają złożony charakter — pokazany 
przykładowo na rys. 7-95 [22] — zależny oczywiście od typu przetwornika. 
Widać jednak z tego, że dryft temperaturowy przetwornika elektromechanicznego 
jest znacznie mniejszy od dryftu temperaturowego przetworników tranzystoro- 
wych. 


| Wła 


40](10) 


Rys. 7-95. Przykładowe zmiany przesunięcia zera 
wywołane zmianą temperatury [22] 

1 — przetwornik z tranzystorami germanowymi (I'T109)K), 
2— przetwornik z tranzystorami krzemowymi (MII103), 
3 — przetwornik elektromechaniczny (skala napięć — 

w nawiasach) 


Dryft czasowy jest to maksymalna zmiana przesunięcia zera zachodząca 
w ciągu 24 godzin [22], [23] (np. 50 nV/24 h). Czasami podawany jest także „„dryft 
czasowy” występujący w okresie ustalania się temperatury elementów po włączeniu 
układu, mający charakter wykresów pokazanych (dla przetworników elektrome- 
chanicznych) na rys. 7-96. 


pV dlo 
20 
15 
1 

05 
Rys. 7-96. Przykłady dryftu czasowego 
przetworników elektromechanicznych w okresie 0 
ustalania temperatury [22] 
1 — przetwornik BIIM-2, 2 — przetwornik BII3-01, -05 
3 — przetwornik BIIM-2 1 


"W katalogach często podawany dla zmiany temperatury o 10*C, np. 0,1 wV/10'C. 
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Niektóre własności podstawowych układów przetwornikowych [22] 
Tablica 7-3 R, — rezystancja klucza otwartego, Ry — rezystancja klucza zamkniętego (nasyconego) 


Ez 


Sprawność przetwarzania 


Rezystancja wejściowa 


Założenia upraszczające 
R.> Rz> Ry 


_ Ua " 2 
SR R, « 
+ pk 
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ZE ; Założenia upraszczające — jak 
wyżej 
1 
R ne 
ź 2 UA 
VA = = 
T=Z 1 Ri Us 
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1» Pozostałe przypadki (tzw. wejścia niskoomowego) — patrz [22]. 
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Średnia rezystancja wejściowa (często nazywana po prostu: re- 


'zystancją wejściową) R,„, jest definiowana jako stosunek napięcia stałego na za- 


ciskach wejściowych do średniej (za okres kluczowania 74 = 1/F;) wartości prądu 
wejściowego. Załeży ona od typu przetwornika, sposobu kluczowania i rezystancji 
obciążenia [22], [32] (patrz tablica 7-3). 

Współczynnik przetwarzania! najczęściej jest definiowany jako 
stosunek amplitudy sygnału wyjściowego (U,) do wejściowego sygnału prądu sta- 
łego (Us). Z danych zestawionych w tablicy 7-3 widać, że w przypadku najpro- 
stszych przetworników (1, 2, 3) nie przekracza on 1/2, natomiast w układzie 
z filtrem wejściowym (R, , C, — układy 4, 5, 6), a szczególnie z transformatorem 
może być znacznie większy. 

Podkreślmy, że realizacja klucza jest tutaj obojętna (dopóki spełnia on odpowied- 
nie założenia). 


7.3.2.1. Przetworniki elektromechaniczne 


Przetwornik stanowi zespół kontaktów okresowo zwieranych wskutek wibracji 
kotwiczki poruszanej dzięki zmiennemu polu magnetycznemu, wytwarzanemu 
przez sygnał taktujący?? (kluczujący). Wskutek wysokich wymagań stawianych 
takim przetwornikom stanowią one bardzo wyspecjalizowane i nadzwyczaj sta- 
rannie wykonywane, precyzyjne konstrukcje elektromechaniczne*”, przy czym na 
uwagę zasługuje odrębność konstrukcji dostosowanych do współpracy ze źródłami 
sygnału o małej i dużej rezystancji wewnętrznej [22], [23]. 

Przesunięcie zera i dryft czasowy [22] jest zazwyczaj rzędu uV (kilka — kilkadzie- 
siąt), dryft temperaturowy — znikomy (0,011 „wV/10?”C), częstotliwość kluczo- 
wania 50 do 400 Hz, zakres temperatury pracy — duży (normalnie 0-- +70"C, 
skrajnie — 65? -- +200?C), rezystancja styków zamkniętych Ry< 0,1 O, rezy- 
stancja styków rozwartych Rz > 10792 Q, czas pracy — ponad 10 000 godzin, 
przy czym zastosowanie tzw. kontaktronów (styki zamknięte w szklanej kapsułce 
wypełnionej gazem obojętnym, sterowane zewnętrznym polem magnetycznym) 
[23] pozwala zarówno zwiększyć częstotliwość kluczowania (do ok. 1,5 kHz), jak 
i liczbę zwierań kontaktów (z poziomu rzędu 10” dla tradycyjnych przetworników 
do ponad 10”, skrajnie ok. 1012). Przetworniki takie pozwalają na wzmacnianie 
sygnałów nawet rzędu nV przy rezystancjach źródła zawartych w przedziale od 
1 kQ do ok. 1 GO, przy czym jednak najczęściej rezystancja wejściowa wzmacnia- 
cza z takim przetwornikiem nie przekracza 1 MQ. 

Możliwe układy połączeń — patrz tablica 7-3. 


1) W innych definicjach współczynnik przetwarzania y jest definiowany jako stosunek wartości 
skutecznej składowej podstawowej w sygnale wyjściowym do sygnału wejściowego U;. 

2) Najczęściej jest nim napięcie zmienne o częstotliwości 50 Hz i wartości skutecznej 6,3 V. 
3) Szczegółowe dane i opis konstrukcji ok. 30 różnych przetworników tego typu można znaleźć 
np. w [22], [23]. 


7.3.2.2. Przetworniki diodowe [22], [23], [28] 


Najprostszą realizacją klucza bez części ruchomych jest dioda półprzewodnikowa, 
mająca małą rezystancję dla kierunku przewodzenia (r,) oraz dużą rezystancję dla 
kierunku zaporowego (r.). Obie rezystancje są zależne od napięć polaryzujących 
a także temperatury, przy czym rezystancja r, diod germanowych jest o rzędy wiel- 
kości mniejsza od rezystancji r, diod krzemowych, natomiast r,|g. < rols;. Dla 
poprawy symetrii w szereg z diodami włączamy często oporniki dodatkowe (patrz 
rys. 7-97a), co zmniejsza zysk wynikający dla kierunku przewodzenia z zastoso- 
wania diod germanowych i powoduje stosowanie w praktyce wyłącznie diod 
krzemowych. 


.q 


R, 


< 


Rys. 7-97. Prosty przetwornik diodowy (a) i jego schematy zastępcze dla półokresów 
przewodzenia diod (b) i półokresów zaporowych (c) 


Najprostszy układ przedstawia rys. 7-97a, a schematy zastępcze dla obu kierun- 
ków — odpowiednio rys. 7-97b i c. Widać, że rezystancja R45 dla okresów prze- 
wodzenia diod może być rzędu kilkuset omów”? (jeśli Rz, Rz, R4, R; są tego rzę- 
du), natomiast Ryg dla okresów zaporowych może sięgać wartości megaomów. 
Zauważmy, że wprowadzanie diod krzemowych w stan dobrego przewodzenia 
wymaga napięć kluczujących (U) rzędu wolta, co wobec napięć wzmacnianych 
rzędu ułamków mV wskazuje na duże znaczenie dobrego zrównoważenia mostka 
(zarówno dla okresu przewodzenia, jak i zaporowego), gwarantującego separację 
zacisków AB od napięcia kluczującego. Widać z rys. 7-97, że warunkiem zrówno- 
ważenia jest 
Rą _ Torx +Ra Fei 


R; ro2 + R3 rz2 ( ) 


Warunek ten spełniamy regulując R», Rą dla stanu przewodzenia oraz R4, R5 
dla stanu zaporowego. 


1) Dla separacji zródła sygnału U, od tak małych obciążeń opornik Ry ma zazwyczaj rezystancję 
rzędu 100 kQ. 
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Przy częstotliwościach kluczowania sięgających 100 kHz (rzadko — kilkaset kHz) 
można w takim przetworniku uzyskać przesunięcie zera rzędu 0,2 mV przy dryfcie 
temperaturowym 10-30 uV/'C i rezystancji wejściowej rzędu 0,5 MQ. „„Dryft 
czasowy” takich przetworników jest rzędu 100 wV/24 h, a współczynnik przetwa- 
rzania yy = 0,4. Podkreślmy, że zastosowanie napięcia kluczującego różnego od 
fali prostokątnej (np. sinusoidalnego) powoduje konieczność dobierania diod 
o identycznych charakterystykach w całym przedziale zmian napięcia — co jest 
Znacznie trudniejsze i w praktyce prowadzi do pogorszenia parametrów przetwor- 
nika. 


Rys. 7-98. Przykłady przetworników diodowych 


Inne rozwiązania przetworników diodowych przedstawia rys. 7-98. Układ z rys. 
7-98a odznacza się zrównoważeniem mostka poprzez staranny dobór czterech 
diod krzemowych, a działa w ten sposób, że gdy chwilowy potencjał V, > V,, 
wszystkie diody przewodzą — co zapewnia małą wartość R4p X ro, .,» natomiast 
w sytuacji przeciwnej pracują zaporowo i wtedy R4p X r,, . , osiąga duże wartości 
(MQ). Układ z rys. 7-98b, stanowiący tzw. modulator kołowy, działa na nieco 
innej zasadzie. 

Kiedy V, > V, przewodzą diody D7 i D2, dzięki czemu prąd ż;, wywołany sygna- 
łem wejściowym u,, płynie przez uzwojenie z, (7r2). Natomiast gdy V, < M, 
przewodzą diody D3 i D4, stwarzając możliwość przepływu prądu i, przez uzwo- 
jenie z, (Tr2). 

W układzie symetrycznym i, = i, , z, = z,. Natomiast przenoszenie sygnału klu- 
czującego z transformatora Trl na Tr2 jest niemożliwe wobec zrównoważenia 
mostka, złożonego z możliwie identycznych diod (patrz rys. 7-980). = 
Parametry użytkowe takich przetworników są zbliżone do parametrów przetwor- 
nika z rys. 7-97. Ogólnie są one znacznie gorsze od parametrów przetworników 
elektromechanicznych z jednym istotnym wyjątkiem. Mianowicie — częstotli- 
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wości kluczowania, które są praktycznie największe w tych przetwornikach, 
pozwalają wzmacniać sygnały o widmach sięgających kHz. 


7.3.2.3. Przetworniki fotoelektryczne (fotochopery) [23], [30], [33] 


W przetwornikach tych funkcję klucza spełniają elementy (fotooporniki, foto- 
diody, fototranzystory), których rezystancja może być znacznie zmieniona poprzez 
zmianę oświetlenia, wytwarzanego przez neonówkę lub diodę świetlną elektro- 
luminescencyjną [30], [33] itp. W najprostszym i najczęściej spotykanym przy- 
padku przetwornik ma układ pokazany na rys. 7-99, gdzie źródłem światła są 
miniaturowe neonówki dające impulsy światła bądź z częstotliwością sieci (50 Hz), 
bądź nieco większą (150--250 Hz). W tym drugim przypadku wykorzystuje się 
często układy relaksacyjne, pokazane na rys. 7-99c. 


Rys. 7-99. Podstawowe układy fotochoperów 
(a, b) i układ generatora relaksacyjnego na 
neonówkach, dającego częstotliwość F, > 
> 50 Hz 


Parametry takich przetworników” zależą głównie od własności fotooporników. 
W szczególności przy fotoopornikach najczęściej spotykanych (Rq = 100-- 
500 MO, R, = 1-5 kQ — patrz rys. 7-100) uzyskujemy zazwyczaj R,, = 0,2-- 
1 MQ, przesunięcie zera 10--30 uV, współczynnik przetwarzania yy = 0,3 --0,4, 
dryft czasowy (1-5) uV/24 h, dryft temperaturowy 0,5--1 uV/*C. Spotykane są 
jednak fotooporniki [23], dla których Rr w 1 GO, R. x 1 MO, pozwalające 
realizować przetworniki z rezystancją wejściową ponad 200 MQ. Innym istotnym 
parametrem fotoopornika jest jego stała czasowa z, określająca bezwładność 
procesów prowadzących do zmiany jego rezystancji Ry. Przyjmuje ona często 
znaczne wartoŚci (przekraczające 0,01 s) i ogranicza częstotliwość kluczowania F; 
do kilkuset Hz. 


1) Opis konstrukcji — w szczególności ekranowań fotoopornika od neonówki — patrz [23]. 
Należy także podkreślić, że parametry fotochoperów zależą od charakterystyk widmowych 
zarówno źródła światła, jak i elementu fotoczułego. 
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Rozwiązaniem tego zagadnienia jest zastosowanie diod świecących [33] (opartych 
na zjawisku elektroluminescencji przy przepływie prądu przez struktury ze złą- 
czami p-n) jako praktycznie bezinercyjnych źródeł światła, a także zastąpienie 
oporników — odpowiednimi fotodiodami lub fototranzystorami, pozwalającymi 
osiągać częstotliwość F;, rzędu kilkudziesięciu kHz. 


0 07 700 10 Ksy Rys. 7-100. Podstawowe parametry fotoopornika 


W nowoczesnych wzmacniaczach takie diody świecące są umieszczane razem z fo- 
toopornikami, fotodiodami lub fototranzystorami we wspólnej obudowie, two- 
rząc tzw. optron [30]. Spotyka się także wykonania optronów w technice 
scalonej (dioda świecąca i fotodioda wykonane na tym samym podłożu krzemo- 
wym). Podkreślmy na koniec, że zasadniczą zaletą wszelkich fotochoperów jest 
bardzo dobre rozdzielenie obwodów: sygnałowego i sterowania. 


7.3.2.4. Przetworniki tranzystorowe 


Przetworniki tego typu działają dzięki wykorzystaniu zależności rezystancji ko- 
lektor-emiter od napięcia bazy w tranzystorach bipolarnych i odpowiednio rezy- 
stancji kanału od napięcia bramki w tranzystorach unipolarnych. 

W najprostszym przypadku przetwornika dużych sygnałów przełączanego ideal- 
nym źródłem napięciowym otrzymalibyśmy sytuację pokazaną na rys. 7-101". 
W przypadku wzmacniaczy z przetwarzaniem najczęściej mamy jednak do czynie- 
nia z sygnałami U, rzędu mV, a nawet mniej, i dlatego omawianie takich prze- 
tworników musimy oprzeć na charakterystykach rzeczywistych tranzystorów 
w zakresie napięć porównywalnych z potencjałem termicznym gr (rzędu mV). 
Podstawową cechą takich charakterystyk jest to, że z wyjątkiem przypadku Upz = 
= (0 (Ip = 0) nie przechodzą one przez początek układu współrzędnych. Co wię- 
cej, wskutek istnienia objętościowych rezystancji poszczególnych obszarów tran- 
zystora, zjawisk powierzchniowych, zjawiska modulacji szerokości bazy i innych 
zjawisk, charakterystyki zdjęte przy różnych wartościach Ups nie przecinają się 


1) Przy tranzystorach n-p-n kierunki przepływu prądów oraz połaryzacje napięć — także prze- 
łączających tranzystor — są przeciwne. 
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Rys. 7-101. Zasada pracy przetwornika tranzystorowego (przy dużych sygnałach 
wzmacnianych U;) 


Rys. 7-102. Praca przetwornika tranzystorowego przy 
małych sygnałach U, 
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a. Tranzystor włączony 
normalnie 


w jednym punkcie. Tak więc w warunkach rzeczywistych przy małych sygnałach 
przetwarzanych U, (rzędu mV) otrzymujemy złożoną sytuację, przedstawioną na 
rys. 7-102 [29]. 

Jeżeli zauważymy, że przebieg tych charakterystyk zależy od egzemplarza tran- 
zystora i jego temperatury, to stanie się oczywiste, że szczegółowe badanie własno- 


b. Tranzystor włączony 
inwersyjnie 


|» 
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2 


zz LĄĄA Rys. 7-103. Praca 
z LLLALLAA 7 przetwornika 
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zz ĄZeZZZZA || i ASKA WA 
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” 7-102 


ści przetworników tą metodą jest niecelowe. Można jednak zauważyć, że jeżeli 
napięcie Uxp; wprowadza dostatecznie głęboko tranzystor w stan zatkania, nato- 
miast Ugga — w stan przewodzenia, wówczas własności tranzystora można przed- 
stawić w postaci prostych granicznych o punkcie przecięcia powiązanym z para- 
metrami fizycznymi [34], [35]. Otrzymujemy wówczas sytuację pokazaną na rys. 
7-103a. dła tzw. pracy normalnej (źródło kluczujące pomiędzy bazą i emiterem). 


W takim stanie współrzędne punktu przecięcia Ay są 
1 5 
U £ gra % Pr(1— a) +1Ipre (7-260) 


L 
I N = rm (1— u) + -TPEL. a 
gdzie: ay i «, — współczynniki przenoszenia prądu układu WB w układzie nor- 
malnym (emituje emiter) i inwersyjnym (emituje — kolektor). 
Wskutek asymetrii złączy oraz rozkładu domieszek w obszarze bazy: 


Oy == 0,95--0,999, a, = 0,2--0,9 
kT ; : 
pr = = potencjał termiczny, 


r, — objętościowa rezystancja emitera (0,05 -- 2 (2), 
py — rezystancja (upływność) między bazą i kolektorem. 
Jeżeli zamienimy role emitera i kolektora, wówczas otrzymamy tzw. włączenie 
inwersyjne tranzystora, pokazane na rys. 7-103b, przy którym współrzędne punktu 
(4,7) są odpowiednio 


1 
U; = pr" In —— + Igrer a Pr(l — ay) + Iprer 
N 


Ę = IEBo (1— a DEE ZE! 


(7-261) 
1— Nar 


gdzie r,, — upływność między bazą i lui inwersyjnym (emiterem). 
Że względu na symetrię złączy zawsze «a, < «©, a stąd wynika, że zazwyczaj 


Ux> U 
IL>l 


Świadczy to o tym, że kluczowany tranzystor włączony inwersyjnie jest bardziej 
zbliżony do idealnego klucza, co staje się szczególnie ważne, kiedy uwzględnimy 
zmiany zachodzące w pracy przetwornika przy zmianach temperatury. Wówczas 
bowiem zarówno Uy, Iv, jak i U;, I, ulegają zmianom o podobnym charakterze, 
przy czym bezwzględne wartości przyrostów przy włączeniu normalnym są wielo- 
krotnie większe od analogicznych zmian przy włączeniu inwersyjnym. Konsekwen- 
cje tego stanu są pokazane na rys. 7-103b, gdzie widać, że zmiany temperaturowe 
współczynnika przetwarzania (proporcjonalne do 4 — A,„) będą znacznie mniej- 
sze przy włączeniu inwersyjnym. Przy dokładniejszej analizie przetwornika posłu- 
gujemy się uproszczonym schematem zastępczym tranzystora, pracującego w cha- 
rakterze klucza, pokazanym na rys. 7-104, gdzie dla połączenia inwersyjnego 


U% = Ur. 


K 1, — sterowanie dwubiegunowe (U5z: > gr). 
* [x 0— sterowanie jednobiegunowe (Ugz; £ 0), 
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przy czym ogólnie parametry U,, ro, ,, r. zależą w złożony sposób od typu tran- 
zystora, parametrów sterowania (Ugp; , Upp2) i temperatury [29], [22], [28]. 

Wartość prądu 7, płynącego w stanie zablokowania tranzystora można znacznie 
zmniejszyć stosując tzw. sterowanie:jednobiegunowe. Realizujemy je w sposób po- 


(AA 


Rys. 7-104. Schemat 
zastępczy prostego 
przetwornika 

C; — kolektor inwersyjny 


kazany przykładowo na rys. 7-105, włączając szeregowo ze źródłem klućzującym 
diodę D o możliwie małym prądzie wstecznym. Dzięki temu w stanie zaporowym 
i kiedy U, = 0, wszystkie napięcia na złączach tranzystora kluczowanego stają 
się praktycznie równe zeru, a więc bliski zeru musi być także prąd /7.. 


Rys. 7-105. Przętworniki ze sterowaniem jednobiegunowym (7, x 0) 


Napięcie resztkowe klucza U, możemy skompensować stosując w przetworniku 
tzw. podwójne sterowanie, którego przykłady przedstawia rys. 7-106. Działanie 
tych układów polega na wytworzeniu w okresie przewodzenia tranzystora kluczo- 
wanego odpowiedniego kompensującego spadku napięcia na oporniku o niewiel- 
kiej rezystancji (około 1 02), włączonym szeregowo z inwersyjnym emiterem. 


Rys. 7-106. Przetworniki z podwójnym sterowaniem 


Dzięki temu napięcie u,(t) przy U, = 0 w okresie przewodzenia może być spro- 
wadzone do zera. Zasadę kompensacji można zresztą zastosować również do 
kierunku zaporowego [23]. 

Inne realizacje kompensacji — patrz np. [7], [22]. Wspólną wadą takich śkdów 
kompensowanych jest ich wrażliwość na zmiany temperatury otoczenia, skłania- 
jąca do umieszczania przetworników w termostatach. Znacznie łepsze są pod tym 
względem układy z parami tranzystorów, które bądź zastępują pojedynczy klucz 
tranzystorowy w sposób pokazany na rys. 7-107 (tranzystory przeciwstawne), 
bądź realizują przetwornik o tzw. kompensacji strukturalnej (tranzystory iden- 


Zestaw tranzystorów 
-układ scalony (np, radz. ANIĄ ) 


Ster 
jednob: 


0 


tyczne). Przykłady takich przetworników pokazano na rys. 7-108, a ich szczegóło- 
we omówienie i analizę własności można znaleźć np. w [29]. Zasada działania 
takich układów wynika bezpośrednio z zastąpienia tranzystorów kluczowanych 
ich schematami zastępczymi (patrz rys. 7-104). 

Omawiane dotychczas źródła sygnałów „„resztkowych” nie są jedynymi źródłami 
zakłóceń w pracy przetworników. Trzeba bowiem pamiętać, że w tranzystorze 
występują także pojemności złączowe (Cr, Cr.), których ładowanie i rozładowy- 
wanie stanowi źródło dodatkowych — dynamicznych — zakłóceń przejawiają- 
cych się w formie odpowiednich impulsów. 

W szczególności napięcie wyjściowe bez sygnału sterującego (U, = 0) w rzeczy- 
wistym przetworniku przyjmuje postać pokazaną na rys. 7-109. Szczegółowa ana- 
liza tych przebiegów nie jest prosta, chociażby ze względu na nieliniowy charakter 
pojemności złączowych i. dużą liczbę parametrów. Można ją znaleźć w [29], [34], 
natomiast obszerny materiał doświadczalny — w [22]. Wyniki tych badań wska- 


36* 


| 
Ó 
j 
| Rys. 7-107. Przykłady 
kompensowanych kluczy 
tranzystorowych 


1/549 


5501 | = 


R(wzgl. mate] R(wzgl.duże) [m 


LTR 


EZR 


Rys. 7-108. Przykłady przetworników z kompensacją strukturalną 
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przewodzenia zaporowy 


Rys. 7-109. Przebiegi napięcia na wyjściu przetwornika tranzystorowego przy U, = 0 
i różnych częstotliwościach kluczowania F; 


zują na to, że zawsze amplituda impulsu przy zatykaniu (U,„, — patrz rys. 7-109b) 
jest mniejsza od amplitudy impulsu przy odtykaniu (U,,)'”. 

Ważną cechą tych zakłóceń jest to, że parametry impulsów zakłócających są 
w bardzo szerokich granicach praktycznie niezależne od częstotliwości kluczowa- 
nia?. Oznacza to, że przyrosty (AU,, AI, R) wartości średnich w poszczególnych 
zakresach pracy (patrz rys. 7-109) stają się tym większe, im większa jest częstotli- 
wość kluczowania. Świadczy to o wzroście przesunięcia zera przetwornika, pro- 
porcjonalnym do częstotliwości F,, i powoduje ograniczenie częstotliwości klu- 


1) Upo|Upz = 1,1--1,6 dla sterowania dwubiegunowego, 1,1--3,5 dla sterowania jednobiegu- 
nowego 122]. 
2) W [22] przytoczono dane dla częstotliwości 7, zmienianej od 50 Hz do 5000 Hz. 


czowania. Następuje również zmiana dryftu czasowego i temperaturowego prże- 
twornika. Innym skutkiem występowania tych impulsów — których amplituda 
przy sterowaniu dwubiegunowym sięga 150-300 mV [22], [29] — jest przestero- 
wywanie wzmacniacza ,,próbek sygnału”, mogące powodować poważne zakłó- 
cenie w jego pracy (do uszkodzenia włącznie). 

Zmniejszenie amplitudy osiągamy stosując optymalne typy tranzystorów (wielko- 
częstotliwościowych) [22], [29], niezbyt duże napięcie kluczujące e, i odpowiednie 
sterowanie tranzystorem, którego wpływ pokazano na rys. 7-110. Szczególnie 
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istotny jest zysk ze sterowania jednobiegunowego (patrz także rys. 7-105), bowiem 
powoduje ono zmniejszenie amplitudy impulsów co najmniej 10-krotne [22]. 
Można także pokazać, że amplituda tych impulsów zależy od rezystancji obciąże- 
nia tranzystora przełączanego i czasu narastania impulsów sterujących T,;, przy 
czym [22] 


R* 


2 
Tns 


WARE (1-262) 


o%żl, k=0,6-—>1,0, 
Vorw 5 1,2->1,6 (dla tranzystorów krzemowych i germanowych), 
Vzap F 2,8 (dla tranzystorów krzemowych). 
Wreszcie istnieje możliwość zmniejszenia tych zakłóceń przez zastosowanie odpo- 
wiednich sprzężeń zwrotnych, uzależniających sygnał przełączający tranzystor od 
sygnału zwrotnego, załeżnego od sygnału wyjściowego przetwornika i odpowiednio 
uformowanego. Przykłady rozwiązań tego typu można znaleźć w [22]. 
Ogólnie, przetworniki tranzystorowe odznaczają się dużą rozpiętością parame- 
trów eksploatacyjnych. Jeżeli poziom rezystancji wejściowej i źródła sygnału (U,) 
jest rzędu kQ2, wówczas przesunięcie zera jest zwykle od ok. 0,5 do kilku uV, dryft 
temperaturowy rzędu 0,2--2 uV/C, dryft czasowy zróżnicowany —od ok. 
1>2uV 
8h 
(U,,, U„.) — kilkanaście do kilkudziesięciu mV, współczynnik przetwarzania 
Yvm = 0,4-0,851). Przy rezystancjach wejściowych większych dryfty i amplitudy 
„pików” stają się znacznie większe, sięgające dziesiątków, a nawet setek mV. 
Z tych względów poziom rezystancji wejściowej przetwornika rzadko przekracza 
kilkadziesiąt kQ2Q, chociaż może osiągać wartości rzędu MQ. Częstotliwość klu- 
czowania najczęściej jest rzędu 1 kHz, chociaż możliwa jest także praca przy 
częstotliwościach sięgających kilkudziesięciu kHz. 
Przetworniki z tranzystorami unipolarnymi (MOS-FET) są stosowane najczęściej 
przy współpracy ze źródłami sygnału o znacznej rezystancji (rzędu M6). Zaletą 
tranzystorów tego typu jest to, że jako ES pracujące w zasadzie bez złączy p-n 
realizują klucz z bardzo małymi wartościami prądów i napięć resztkowych 7, oraz 
U, (napięcie U, może mieć wartość ułamków uV w przypadku wybranych typów 
tranzystorów [23]). Ponadto tranzystory takie mają małe szumy własne w zakre- 
sie małych częstotliwości, a także znikoma jest moc potrzebna do ich sterowania. 
Wadami tranzystorów MOS, MIS itp. są: stosunkowo duża rezystancja (r,)* 
tranzystora przewodzącego, a także silne sprzężenie obwodu bramki z obwodem 
drenu (przy znacznych rezystancjach obciążenia i źródła) przez pojemność C;,. 


5 uV/5000 h do ok. 5u.V/h |najczęściej około | amplituda „„pików” 


1) Wartości ok. 0,8 osiągają przetworniki o co najmniej dwu sterowanych (przemiennie) tran- 
zystorach, wartości ok. 0,4 — przetworniki proste. 

2) Rezystancja rę klucza zamkniętego leży w granicach 100 0->5 kQ i jest średnio kilkadziesiąt 
razy większa od rezystancji r, klucza zrealizowanego z wykorzystaniem tranzystora bipolar- 
nego. 


Praca najprostszego układu przebiega zgodnie z rys. 7-111. Na podkreślenie zasłu- 
guje symetria charakterystyk przy różnych polaryzacjach (upz), wynikająca z moż- 
liwości zamiany miejscami źródła i drenu, oraz przecinanie się charakterystyk 
praktycznie w początku układu współrzędnych (w przypadku tranzystorów do- 


Rys. 7-111. Działanie prostego 
przetwornika z tranzystorem 
unipolarnym MOS-FET 


stosowanych do pracy w przetwornikach, ze starannie wykonanymi elektrodami). 
Jeżeli jednak uwzględnimy istnienie pojemności C,,, wówczas przy małych sygna- 
łach przetwarzanych (U.) otrzymamy pewne przenikanie sygnału sterującego na 
wyjście, przyjmujące postać impulsów o charakterze pokazanych na rys. 7-112. 
Ograniczenie ich amplitudy osiągamy poprzez dobór typu tranzystora o małej 
wartości C,,, a także — w pewnym zakresie — stosując odpowiednio dobraną 
pojemność C, (patrz rys. 7-111). 


Okres | Okres 
zapon przewodzenia 


Rys. 7-112. Zakłócenia wywoływane 
wpływem pojemności Cza 


Analizę tych właściwości „„kluczy unipolarnych”” można znaleźć np. w [34], [39], 
[40]. 

Inny sposób polega na zastosowaniu sprzężeń zwrotnych [22]. Przykład takiego 
rozwiązania przedstawia rys. 7-113. 
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Podkreślmy wreszcie, że duża rezystancja ,„„klucza zamkniętego”, a także znaczne 
szumy „„klucza otwartego” w realizacji przetworników z tranzystorami MOS skła- 
niają do częstego stosowania „kluczy podwójnych”, których zasadę ilustruje 
rys. 7-114a, natomiast spotykane w praktyce układy [37] — rys. 7-114b i c. Układy 
takie często są wykonywane w postaci układów scalonych, co dodatkowo popra- 
wia ich parametry”). 

We 


owy 


Us 
ż 
O 
Rys. 7-113. Przetwornik 
z kompensacją wpływu pojemności 
sygnałem zwrotnym [22] 
a 
We Wy 
[oj 
We 


Kanat n 


Wy Rys. 7-114. Przykłady przetworników 
z „„kłuczami podwójnymi” 


Ogólnie, przetworniki z tranzystorami unipolarnymi MOS, MIS pozwalają osią- 
gać przesunięcie zera rzędu uV z dryftem temperaturowym 0,1--0,5 2V/”C i dryf- 
tem czasowym 0,1 --2 uV/24 h. 

Jakkolwiek częstotliwości kluczowania mogą być rzędu kHz, to jednak szybki 
wzrost dryftów, towarzyszących wzrostowi F, [23], szczególnie przy wysokim po- 


1) Że względu na małe różnice pomiędzy tranzystorami oraz ich jednakowe temperatury. 


ziomie rezystancji, skłania do stosowania zazwyczaj częstotliwości poniżej 1 kHz 
(50-- 200 Hz). 


7.3.2.5. Przetworniki innych rodzajów 


Poza opisanymi powyżej przetwornikami podstawowymi stosujemy w przypadkach specjalnych 
także szereg innych typów przetworników. Przykładowo, w przypadku źródeł sygnału o skraj- 
nie dużych rezystancjach (źródła prądowe — np. komory jonizacyjne) znajdują zastosowanie 
przetworniki z tzw. kondensatorem dynamicznym [22], [23], [41]. Kondensator taki, którego 
budowę opisano np. w [22], [23], stanowi niezwykle starannie opracowaną konstrukcję elektro- 
mechaniczną, w której dzięki mechanicznym wibracjom elektrody uzyskujemy zmienną w czasie 
pojemność. Ponieważ między okładkami istnieje pole elektryczne wytworzone przez wzmacniany 
sygnał (doprowadzony ładunek), taka modulacja pojemności staje się przyczyną powstania 
między jego okładkami napięcia zmiennego o amplitudzie proporcjonalnej do wartości sygnału 
[22]. W takim procesie przetwarzania energia jest dostarczana przez układ wymuszający wibrację 
okładki. Natomiast kondensator dynamiczny nie pobiera energii ze źródła sygnału, a zatem 
rezystancja wejściowa przetwornika staje się zależna wyłącznie od rezystancji izolacji i może 
osiągać wartości rzędu 10'* (©. Najprostszy przykład takiego przetwornika przedstawia rys. 7-115. 
line układy — patrz np. [42], [43]. 


15=107(077)A 


Rys. 7-115. Prosty przykład przetwornika 
z kondensatorem dynamicznym 


Przetworniki takie działają zazwyczaj z częstotliwością wibracji (kluczowania) rzędu kilkuset Hz 
(100--800)”), pozwalając uzyskiwać rezystancję wyjściową rzędu 10**--101$ Q, współczynnik 
przetwarzania yy stosunkowo niewielki (0,1--0,3), przy dryfcie czasowym rzędu 0, 1--3 mV/24h 
dryfcie temperaturowym 20--50 uV/?C. Układy z takimi przetwornikami umożliwi ają długo- 
okresowe pomiary prądów rzędu 107*$ A i pomiary krótkookresowe prądów rzędu 10-*7 A 
[41], [23]. 
W przypadku gdy zadowalają nas rezystancje wejściowe 10*--1019 ©, stosujemy — obok prze- 
tworników z tranzystorami unipolarnymi MOS-FET — przetworniki warikapowe. Warikapem 
nazywamy dwójnik, którego dominującym parametrem jest pojemność, uzależniona od napięcia 
doprowadzonego do zacisków. Fizycznie warikapy działają dzięki zależności pojemności złą- 
czowej*) od napięcia na złączu. Warikapami są bądź diody krzemowe (pojemności rzędu pF), 
bądź specjalne diody warikapowe (np. radzieckie D901 o pojemnościach 20--30 pF), bądź 
diody Zenera (pojemności 200 do 10 000 pF). 
W odróżnieniu od poprzednich przetworników spotykamy tutaj zarówno przetworniki amplitu- 
dowe, uzależniające amplitudę sygnałów wyjściowych od chwilowej wartości sygnału wzmacnia- 
nego, jak też częstotliwościowe, uzałeżniające częstotliwość sygnału wyjściowego od wartości 
chwilowej sygnału wzmacnianego”). 


1) Chociaż czynione są próby podniesienia tych częstotliwości (do ok. 20 kHz) poprzez zasto- 
sowanie pobudzania piezoelektrycznego. 

2) Złącze jest tutaj spolaryzowane zaporowo. 

3) W najprostszym przypadku poprzez modulację sygnałem wzmacnianym pojemności warikapu 
w układzie generacyjnym (patrz rozdz. 10). 
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Proste przykłady przetworników amplitudowych pokazano na rys. 7-116. Układy (przykładowo 
z diodami Zenera) działają w ten sposób, że przy U, = 0 pojemności warikapów są jednakowe, 
dzięki czemu sygnał kluczujący u,(£) nie przenika na wyjście, ponieważ mostek pojemnościowy 
jest zrównoważony. Wprowadzenie sygnału U, powoduje w jednym warikapie wzrost pojem- 
ności złączowej, natomiast w drugim — jej zmniejszenie, co wyprowadza mostek z równowagi 
i daje sygnał wyjściowy proporcjonalny do U,. Przetworniki takiego typu, przy Re = 10*--— 
1090, mogą pracować przy częstotliwościach kluczowania dochodzących do setek kHz (cho- 
ciąż najczęściej są one rzędu pojedynczych kHz) przy współczynniku przetwarzania yy = 0,15-- 
--0,20. Dryfty temperaturowe wynoszą zazwyczaj 20--60 uV/?C"), natomiast dryfty czasowe 
najczęściej są rzędu kilkanaście uV/h. Przesunięcie zera jest wyraźnie zależne od symetrii układu 
i może być doprowadzone do poziomu ok. 10 uV. 5 


UĄ 
Rys. 7-116. Przykłady przetworników warikapowych (amplitudowych) 


Ponadto spotyka się czasami przetworniki magnetyczne [22], [26], galwanomagnetyczne (wyko- 
rzystujące zjawiska Halla i Gaussa) [23], dielektryczne, termistorowe, waristorowe [47], a nawet 
nadprzewodnikowe [23]. Są one stosowane bardzo rzadko i nie stanowią układów podstawowych, 
omawianych w tej książce. 


7.3.3. _ Demodulatory [7]” 


Zadaniem demodulatorów jest odtworzenie postaci sygnału wzmacnianego w dro- 
dze odpowiedniego przetworzenia (demodulacji) wzmocnionych „próbek” sygna- 
łu wzmacnianego (patrz rys. 7-92). Ponieważ najczęściej zależy nam na odtworze- 
niu kształtu sygnału (patrz rys. 7-93), dlatego zazwyczaj stosujemy demodulatory 
synchroniczne, których działanie można przedstawić w formie klucza, zamykanego 
synchronicznie z przetwornikiem (modulatorem). Oczywiście demodulator za- 
wiera ponadto odpowiedni człon całkujący (patrz p. 7.3.1). 

Jako demodulatory mogą być stosowane prawie wszelkie układy wykorzystywane 
w przetwornikach (elektromechaniczne, diodowe tranzystorowe). Jednakże de- 
modulatory pracują przy znacznie wyższych poziomach sygnałów (rzędu woltów) 
i dlatego wymagania co do poziomów zakłóceń, dryftów itp. stają się tutaj nie- 
stotne. 


1) Opisywane są [23] przetworniki tego rodzaju z dryftem temperaturowym ok. 2 uV/'C. 
2) Patrz także [8], [32], [26]. 
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Proste przykłady tzw. demodulatorów pasywnych (bez wzmacniania sygnału) po- 
kazano na rys. 7-117. Połączenie szeregowe dwu tranzystorów (układ c) pozwala 
demodulować napięcie sięgające dziesiątków woltów przy niewielkim napięciu 
kluczującym (Ux = 1--3 V). 

Demodulatory mogą być budowane również przy użyciu diod, np. w ukladzie: po- 
kazanym na rys. 7-98b. Jednakże dla uzyskania liniowej zależności napięcia wyj- 
ściowego od amplitudy sygnałów demodulowanych, trzeba wówczas stosować 


Rys. 7-117. Proste układy 
demodulatorów tranzystorowych 

a — demodulator równoległy, b — szeregowy, 
c— szeregowy (o większej dynamice) 


Wzmacniacz 
fą-kilka ś2 
| | Fa 
dr] mim 
UA | ATE R, R tut 
—) 
— (©) 


| Rys. 7-118. Demodulator 
kołowy z diodami Zenera 
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szeregowe łączenie diod oraz napięcia kluczujące (U%,) znacznie przekraczające 
maksymalne sygnały wyjściowe, co prowadzi do znacznego wzrostu mocy klu- 
czowania, wydzielanej w elementach demodulatora. Wady te można znacznie 
ograniczyć stosując układ z diodami Zenera, pokazany na rys. 7-118b, przy czym 
włączenie diod Di (i = 1, 2, 3, 4) powoduje stan zaporowy gałęzi po zmianie po- 
laryzacji. W konsekwencji charakterystyka wypadkowa zestawu (Di—DZi) ma 
postać pokazaną na rys. 7-118a. 

Jeżeli napięcie kluczujące (U;) przekroczy odpowiednio wartość 2U,,, przykłado- 
wo z polaryzacjami oznaczonymi na rys. 7-118b, wówczas gałęzie z indeksami /-3 
przewodzą, realizując schemat zastępczy przedstawiony na rys. 7-118c. W takim 
stanie napięcie U, jest przenoszone na wyjście układu, natomiast napięcie U; nie 
wywołuje przepływu prądu, jeżeli tylko jego wartość chwilowa nie przekroczy 
U,,/'. Zauważmy, że w demodulatorze bez diod Zenera przewodzenie diod D2 
(lub D4) nastąpiłoby po przekroczeniu przez Ug napięcia ,,kolana” (0,6--0,7 V 
dla tranzystorów krzemowych), powodując zwarcie wtórnego uzwojenia Tri 
i odpowiednie zniekształcenie sygnału wyjściowego. Po zmianie polaryzacji na- 
pięcia kiuczującego, zachodzącej synchronicznie ze zmianą polaryzacji sygnału 
demodulowanego (Up), będą analogicznie przewodzić gałęzie z indeksami 2-4 
i na wyjście zostanie przeniesione napięcie U. 

Analizę działania takiego układu można znaleźć np. w [44]. Przykłady innych roz- 
wiązań demodulatorów diodowych (detektorów fazoczułych) można także zna- 
leźć w [45]. | 

Proste przykłady demodulatorów ze wzmocnieniem prądu pokazane są na rys. 
7-119. Układ przedstawiony na rys. 7-119a działa w ten sposób [7], [46], że zmiana 
polaryzacji sygnałów sterujących U„, i Ux powoduje powtarzające się odtykanie 
tranzystorów i diod (D2, D3) prądami płynącymi przez R, i R,. 

W stanie przewodzenia klucz działa jako wtórnik emiterowy, dostarczając wzmoc- 
nienia prądowego i zapewniając znaczną rezystancję wejściową przy bardzo małej 


8 b 
Uki 
-E 
DI 
wzmacniacz 
wy 
+6 


UK2 
Rys. 7-119. Przykłady demodulatorów ze wzmocnieniem 


1) Napięcie U,, może być oczywiście rzędu kilkunastu (i więcej) woltów w zależności od typu 
użytych djod Zenera. 
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różystancji wyjściowej. Charakterystyka dynamiczna takiego demodulatora jest 
liniowa w szerokich granicach, sięgających +E. Układ przedstawiony na rys. 
7-119b jest wersją uproszczoną — działającą analogicznie — w której napięcie 
kluczujące (U;,, Uka) jest równocześnie napięciem zasilającym. Oczywiście po- 
woduje to znaczny wzrost mocy pobieranej ze źródła kluczującego i stanowi istot- 
ną wadę układu. 


7.4. _ Wzmacniacze innych typów 


7.4.1. Wzmacniacze o sprzężeniach optycznych 


Do przenoszenia sygnałów o częstotliwościach zawartych w przedziale od zera 
do wielu MHz, a nawet GHz, mogą być wykorzystywane czwórniki o sprzęże- 
niach optycznych, nazywane optronami”. Stronę nadawczą — pierwotną — 
która emituje strumień świetlny, proporcjonalny do natężenia prądu wejściowe- 
go, tworzy odpowiednio wykonana dioda elektroluminescencyj- 
na?. Elementem odbiorczym — wtórnym — zmieniającym swoje parametry 
w sposób proporcjonalny do jasności padającego strumienia świetlnego, mogą 
być: fotoopornik, fotodioda w różnych wykonaniach, fotodioda la- 
winowa, fototranzystor, fototranzystor jednozłączowy, fototranzystor 
unipolarny, fototyrystor, a także zestawy wymienionych elementów. 


Można ogólnie powiedzieć, że sprzężenia optyczne zapewniają bardzo 
wysoki stopień izolacji obu obwodów dla sygnałów elektrycznych 
(R: — do 10'?--107* Q, C; — do ok. 0,01 pF), dopuszczają prze- 
noszenie sygnałów pomiędzy punktami o potencjałach różniących się 
o setki, a nawet tysiące woltów. Ponadto zapewniają jednokierunkowy 
przepływ informacji bez reakcji zwrotnej obciążenia na źródło światła 
(nadajnik), są niewrażliwe na zakłócenie elektromagnetyczne, a przy 
tym mogą być bardzo szerokopasmowe (do mikrofal włącznie). Do 
wad ograniczających ich zastosowanie należy zaliczyć: wysokie koszty 
wynikające z trudnej technologii realizacji, znaczną wrażliwość na 
zmiany temperatury i radiację oraz małą sprawność energetyczną 
takiego rodzaju sprzężenia, wynikającą z dwukrotnego przetwarzania 
rodzaju energii. | 


Typowy optron jest seryjnie produkowanym półprzewodnikowym elementem 
4--5-końcówkowym, wykonywanym podobnie jak inne elementy półprzewodni- 
kowe w różnych rodzajach, dostosowanych do określonych zastosowań. Pomija- 
jąc optrony do celów energetycznych z fototyrystorami za podstawowe można 


1) Stosowane są także nazwy: optoizolłator, transoptor. 
2) Diody takie są najczęściej wykonane z GaAs lub GaP i jak wiadomo, pracują w kierunku 
przewodzenia z dużymi gęstościami prądu. 
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uznać optrony rezystancyjne (rys. 7-120a), optrony diodowe (rys. 7-120b) oraz 
optrony tranzystorowe (rys. 7-120c). 

Optrony rezystancyjne są historycznie najstarsze. Rezystancja 
fotoopornika zmienia się w nich pod wpływem oświetlenia o kilka rzędów 
(np. Rplip = o = 107--10*? Q, Rplip = sma = 50--500 Q), jednakże stosunkowo 
wolno (czas narastania prądu 0,5--1,5 ms, czas zaniku prądu 1--5 ms). Odzna- 


Q 


Rys. 7-120. Podstawowe 
rodzaje optronów 


czają się ponadto dużą wrażliwością na zmiany temperatury (dla T = —60”-- 
-- +60?”C rezystancja Rplip = smA Zmienia się 2 -:-4-krotnie) i małą stałością czasową 
parametrów. Stąd też, pomimo prostej konstrukcji i dobrej (liniowej) charakte- 
rystyki przejściowej, są dzisiaj stosowane rzadko i to wyłącznie w zakresie małych 
częstotliwości. 


Optrony diodowe należą w tej grupie do elementów 
najszybszych z czasami narastania prądu w obwodzie wyjściowym 
sięgającymi nanosekund. 


Uproszczony schemat zastępczy takiego optrona przedstawia rys. 7-121. W sche- 
macie tym r z 10, C, m 50pF, rr Z 10. 


U,|caas £ 1,2 V,rą © 10 MQ, C, w 1--1,5pF, Cya < 1pF, 
Piz 2 1010-- 1013 Q, rx, rz > 1012 Q, C,, Cz < 1 pF. 


a Sk Fotodioda p-i-N 
fm 


Rys. 7-121. Schemat zastępczy optronu 
diodowego 


Współczynnik przenoszenia prądu «; optronów diodowych zawiera się w prze- 
dziale 0,002--0,05, natomiast czasy narastania mieszczą się zazwyczaj w za- 
kresie 107--5:107” s. Prąd diody elektroluminescencyjnej zmienia się na ogół - 
w zakresie 0--20 mA, a dopuszczalne różnice napięć pomiędzy obwodem 
wejściowym i wyjściowym są rzędu 100-200 V [87]-- [89]. 


Trzeba dodać w tym miejscu, że fotodioda odbiorcza może pracować 
dwojako: bez polaryzacji zewnętrznej (praca fotogalwaniczna) w układzie 
jak na rys. 7-122a,, gdy wytwarza znacznie mniejsze szumy, ale daje 


mniejszą czułość i odznacza się większą bezwładnością (f, — kilka - 


MHZ), lub z polaryzacją zewnętrzną (zaporową) jak na rys. 7-122b; 
i własnościami przeciwnymi do poprzednich (f, dochodzące do 100-- 
-—- 200 MHZ). i 


Pracę fotodiody przy E = 0 ilustrują rys. 7-1224, i az, natomiast przy E 4 0 — 
rys. 7-122b,. 


Rys. 7-122. Różne 
rodzaje pracy fotodiody 


Optrony tranzystorowe, przy zbliżonym schemacie zastępczym, 
odznaczają się znacznie większym współczynnikiem przenoszenia prądu a;, 
który zawiera się w tym przypadku w przedziale 0,35--0,6, a równocześnie 
i większą bezwładnością. Typowe wartości czasów narastania są w takich optronach 
rzędu kilku us (3: 1075--107$ s), [87]-- [89]. 

Przykłady zastosowania sprzężeń optronowych są pokazane na rys. 7-123. W ukła- 
dzie z rys. 7-123a zmiany prądu i. powstające pod wpływem sygnału sterującego 
u, modulują strumień światła w optronie, a przez to rezystancję fotoopornika 
Rp. Wskutek tego powstaje proporcjonalna modulacja prądu i(t), prowadząca 
do powstania na bazie tranzystora 72 sygnału sterującego, proporcjonalnego 
do u,(t). Zauważmy, że potencjały punktów A i B w takim układzie mogą się 
różnić nawet o dziesiątki woltów. 
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Rys. 7-123. Przykłady 
zastosowania optronów do 
przenoszenia sygnałów [87] 


W układzie z rys. 7-123b zmiany strumienia świetlnego, odpowiadające zmianom 
i1(t), zmieniają stan fotodiody, która tutaj pracuje z polaryzacją zewnętrzną. 
Powstają zatem zmiany prądu ip(t) płynącego przez diodę oraz, w rezultacie, 
zmiany napięcia u, (£), sterującego tranzystor 71. W ten sposób na wyjściu takiego 
złożonego wtórnika"” powstaje napięcie u, (t) proporcjonalne do prądu wejścio- 
wego. 


Istotną zaletą układu z rys. 7-123c jest samoczynne kompensowanie 
zmian transmitancji optronu, jakie powstają w wyniku wahań tempe- 
ratury [87]. 


Jeżeli w wyniku zmiany temperatury wzrasta transmitancja sygnału przez optron 
O2, to wzrasta także transmitancja identycznego i ekwitermicznego optronu Ol, 
który włączony w pętli ujemnego sprzężenia zwrotnego kompensuje zmiany 
w optronie 02. 


Można oczekiwać, że w najbliższych latach zakres zastosowań różno- 
rodnych optronów w układach elektronicznych wszelkiego rodzaju 
będzie szybko wzrastać. | 


1) Fotodioda jest źródłem sterowanym o rezystancji wyjściowej 105-107 42 i niewielkiej wy- 
dajności prądowej, stąd warunkiem dobrej transmisji napięciowej jest duża rezystancja obcią- 
żenia. 


7.4.2. Wzmacniacze magnetyczne” 


Wzmacniacze magnetyczne działają dzięki wykorzystaniu zależności przenikal- 
ności magnetycznej u. materiałów ferromagnetycznych od natężenia pola magne- 
tycznego (H). Prosty przykład takiego wzmacniacza przedstawia rys. 7-124. 
W układzie tym przez uzwojenia z; płynie prąd zmienny (zwykle 50 Hz) ze źródła 
zasilającego energetycznie u„(£), indukując w uzwojeniach z, SEM, które — wsku- 
tek przeciwnego połączenia tych uzwojeń — wzajemnie się kompensują. W takiej 


a b Br 


Rys. 7-124. Prosty wzmacniacz 
magnetyczny (a), własności 
materiałów ferromagnetycznych (b i c) 
oraz charakterystyka przejściowa 

1, =fQ.) wzmacniacza (d) 


, sytuacji zwarcie zacisków 4-B nie powoduje żadnych zmian w układzie. Można 

- do tych zacisków dołączyć także źródło sygnału wzmacnianego U,, które wywołu- 

jąc prąd jednokierunkowy /, spowoduje wytworzenie sterującego pola magnetycz- 
22 I, 


nego Hy w rdzeniu (x. = | i odpowiednią zmianę przenikalności magne- 
R 


1) Można budować także wzmacniacze dualne — sterowane napięciowo, tzw. wzmacniacze 
dielektryczne zawierające kondensatory nieliniowe (o pojemności zależnej od przyłożonego 
napięcia). 

2) Wzmacniacz może być oczywiście wykonany na jednym rdzeniu ze słupem środkowym. 
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; B, | | pażafe 
tycznej (i = ca) pokazaną na rys. 7-124. Dzieje się tak dlatego, że zależność 


B. = o(H.) w materiałach ferromagnetycznych ma postać pokazaną na rys. 
7-124b [49]. Do tej przenikalności magnetycznej jest jednak proporcjonalna induk- 
cyjność uzwojeń z;, a więc i odwrotnie proporcjonalna amplituda prądu i„(t). 
Jeżeli teraz ten prąd wyprostujemy, np. stosując prostownik mostkowy pokazany 
na rys. 7-124a, to otrzymamy prąd w obciążeniu (/,) proporcjonalny do prądu ste- 
rującego (/,) o znacznie większej wartości — patrz rys. 7-124d. 

Chcąc otrzymać optymalne charakterystyki takiego wzmacniacza stosujemy często 
dodatkowe uzwojenia z; i prąd wstępnie polaryzujący (7,)*), ustalające wstępne, 


i ; zz1 M | 
optymalne, namagnesowanie rdzeni (m, p = | LA . Duża stałość parametrów ta- 
R 
a b 
Um (t) 
l 
OW. QOASDIZ 
a. 
Wy 
| 
EEE BIE" 
0 
we 


Um lt] 


Rys. 7-125. Wzmacniacze 
magnetyczne ze sprzężeniami 
zwrotnymi 


1) Otrzymany np. poprzez wyprostowanie napięcia zmiennego um(t). 


kiego układu pozwala na stosowanie dodatnich sprzężeń zwrotnych, zwiększają- 
cych wzmocnienie i zmniejszających bezwładność układu, których przykłady po- 
kazano na rys. 7-125. W układzie z rys. 7-125c mamy dwa obwody sprzężenia 
zwrotnego, w którym obwód zawierający dwójnik Z, służy do kształtowania 
charakterystyk częstotliwościowych i zapewniania stabilności. Istotną cechą takich 
wzmacniaczy jest asymetria charakterystyki dynamicznej (przejściowej), poka- 
zana na rys. 7-125b. 
Ogólnie, stosunek wzmocnienia mocy k, do stałej czasowej wzmacniacza 7 jest 
odwrotnie proporcjonałny do częstotliwości f„ sygnału modulowanego u,„(£) 

5 A 

pola a (7-263) 
gdzie r — zazwyczaj dziesiąte części sekundy (w układach z dodatnim sprzężeniem 
znacznie, np. 100-krotnie, mniej”). 
Istotnymi zaletami takich wzmacniaczy są: długowieczność, prostota obsługi, od- 
porność na wstrząsy, duża przeciążalność, działanie natychmiast po włączeniu 
sygnału modulowanego u,„(£), duża stałość parametrów i duża sprawność energe- 
tyczna (sterujemy indukcyjności, a więc elementy o małych stratach). 
Źródłem energii zasilającej może być w takich wzmacniaczach sieć energetyczna 
(50 Hz — także trójfazowa). Pozwalają one ponadto uzyskiwać duże moce wyj- 
ściowe sięgające setek kW i duże wzmocnienia mocy (103 -+ 105) na stopień. Do- 
datkową ich zaletą jest także to, że mogą mieć wiele uzwojeń sterujących (10-- 20) 
i wówczas sygnał wyjściowy jest proporcjonalny do sumy wielu sygnałów. 
Natomiast istotnymi wadami takich wzmacniaczy jest ich duża bezwładność, zwią- 
zana z indukcyjnością uzwojeń, ograniczająca ich zastosowanie do wzmacniania 
sygnałów wolnozmiennych?, a także małe impedancje wejściowe. Należy pod- 
kreślić, że istnieje bardzo duża różnorodność typów wzmacniaczy magnetycznych 
[49]-- [53] — w tym pracujące impulsowo, zasilane wielofazowo itd., z których 
cały szereg jest produkowany przemysłowo, seryjnię (patrz np. [50]). 


7.4.3. _ Wzmacniacze generacyjne 


Wzmacniacze generacyjne działają dzięki zależności sygnału generowanego przez 
generator od wielkości sprzężenia zwrotnego, która jest uzależniona od wartości 
sygnału wzmacnianego. Dzięki temu w układzie przedstawionym blokowo na 
rys. 7-126a napięcie wyjściowe U9 może być proporcjonalne do napięcia wejścio- 
wego U;0 i równocześnie znacznie większe (tysiące razy). Jak pokażemy w rozdz. 
10, w warunkach ustałonych rozważany tutaj generator, zrealizowany dzięki 


1) Stałą czasową można także zmniejszać przez włączenie do uzwojeń sterujących oporników R, 
ale zmniejsza to wzmocnienie mocy. 

2) Maksymalne częstotliwości graniczne wzmacniaczy Fw osiągają kHz, ale parametry eksploa- 
tacyjne przy tak dużych częstotliwościach modulowanych [fm 2 (5-10)F,..] są gorsze 
[patrz (7-263)]. 
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objęciu dodatnim sprzężeniem o transmitancji 


B - EA = f4(U10) 


wzmacniacza z transmitancją 


spełnia warunek 

B(U10) : k(U,) =1 (7-264) 
Równanie to ma interpretację graficzną przedstawioną na rys. 7-126b w postaci 
przecięcia dwu linii: charakterystyki dynamicznej wzmacniacza [U> = f.(U,)] 
z prostą sprzężenia zwrotnego, przy czym współrzędne punktów przecięcia 
P,(U;,, U») odpowiadają amplitudom sygnału generowanego przy danej transmi- 
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Rys. 7-126. Układ blokowy (a) 
„i charakterystyki (b) ilustrujące zasadę 
działania wzmacniaczy generacyjnych 


tancji 8;. Przykładowo, jeżeli bez sygnału wejściowego (U;9 = 0), mamy 8 = 54, 
to stan ustalony odpowiada punktowi P, i sygnał generowany na wyjściu ma 
amplitudę U = U;. Jeżeli sygnałowi wejściowemu U;5 odpowiada 82, to od- 
powiednio otrzymujemy punkt P, i amplitudę generowaną mniejszą, wynoszącą 
U, = U4'. Ponieważ w układzie takim napięcie U„ jest napięciem zmiennym, 
zachodzi potrzeba przekształcenia takiego sygnału w sygnał prądu stałego o war- 
tości proporcjonalnej do amplitudy, co jest realizowane przez detektor (pro- 
stownik plus odpowiedni układ całkujący). W zależności od konkretnej struktury 


detektora możemy otrzymać sygnał wyjściowy (U) reagujący lub nie reagujący 
na zmianę polaryzacji sygnału wejściowego (U40), a także taki, że 


U3olU;5=0 F 0 lub U>olU:0=0 F U, 0 


Rozwiązanie praktyczne takich detektorów — patrz np. [7], [54]. 

Przykład wzmacniacza działającego na takiej zasadzie jest pokazany na rys. 7-127). W układzie 
tym zastosowano w charakterze warikapów diody Zenera, tworzące wraz z C; i Cz mostek 
pojemnościowy. Jeżeli przy U, = 0 regulując np. C» ustalimy pewien stan równowagi mostka 
odpowiadający £, (patrz rys. 7-126 b), wówczas sygnał wejściowy U, 4 O zmieni — w przeciw- 
nych kierunkach — pojemność warikapów, realizując odpowiednie wartości P(f2, Fa, ..., Px). 
Warto zauważyć, że zależność B = g(U;) ma przebieg zależny zarówno od charakterystyk re» 
gulacyjnych warikapów, jak też od pierwotnego stanu równowagi mostka, przy czym powinna 
ona być tak dobrana, ażeby łącznie z określoną charakterystyką dynamiczną wzmacniacza za- 
pewnić liniową zależność U+9 == B(U40). Szczegółową analizę tego problemu oraz kilka innych 
przykładów takich wzmacniaczy można znaleźć w [7], [54]. 


Mosiek pojemnościowy 
regulowany Us 


C3 


—————] — Dodatnie sprzęże- 
nie zwrotne 
Rys. 7-127. Przykład prostego wzmacniacza generacyjnego 


Ogólnie wzmacniacze tego typu działają analogicznie do wzmacniaczy z przetwarzaniem sygnału, 
przy czym nie wymagają ani generatora napięcia kluczującego, ani fazoczułych (synchronicznych) 
demodulatorów. Równocześnie przy stosunkowo prostych układach zapewniają wysokie para- 
metry eksploatacyjne, bowiem [7] ich rezystancja wejściowa sięga 1019 Q, wzmocnienie napię- 
ciowe 10*--10% z dryftem temperaturowym napięciowym 5-30 uV/'C, dryftem temperaturo- 
wym prądowym 107:?=107'* A/C. Przy stosowanych zwykle częstotliwościach generacji 
w granicach od kilkudziesięciu kHz do kilku MHz pozwalają uzyskiwać częstotliwości graniczne 
wzmacniacza [54] sięgające kilku kHz przy szumach własnych kilka „V?) i dobrej dynamice 
(Uwy maz 5 £10 V). 


7.5. Wzmacniacze hybrydowe 


Wiedząc, że wzmacniacze o sprzężeniach bezpośrednich (patrz p. 7.2) odznaczają 
się względnie dużymi dryftami, ale równocześnie pozwalają osiągać duże wartości 


1) Obok najczęściej używanych układów warikapowych (diodowych) stosowane są także układy 
regulujące 8 poprzez wykorzystanie złącza tranzystorów w charakterze regulowanych pojemności 
[7], a także sprzężenia poprzez tranzystory regulowane sygnałem wzmacnianym V, [54]. 

2) Źródła szumów i analiza ich wpływu — patrz np. [55], [7], [54]. 
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częstotliwości granicznej (nawet dziesiątki MHz), natomiast wzmacniacze z prze- 
twarzaniem (patrz p. 7.3) przy małych dryftach mają ograniczone częstotliwości 
graniczne (zazwyczaj dziesiątki Hz do kilku kHz), korzystamy czasami z równo- 
czesnego zastosowania dwu typów wzmacniaczy dla spełnienia równoczesnych 
wysokich wymagań co do dryftu i dużej częstotliwości granicznej. 


Rz 
s 
pon M0 

I 
I 
Dryfto | | 
wzmacniacza | 
bez przeńwarzania | 
i | 

u 
Rg R 2 | 
o 


Rys. 7-128, Wzmacniacz z korekcją dryftu 


Przykładem takiego rozwiązania jest wzmacniacz pokazany na rys. 7-128 [42], 
[3], [20], [23]. W układzie takim przy U, = O otrzymujemy napięcie wyjściowe 
U, wynoszące 


U = —k;(upt U19+ką U40) (7-265) 
gdzie: 
Up — dryft wzmacniacza WI, 
U19 — napięcie U;|v,-0» 
k, — wzmocnienie napięciowe wzmacniacza WI pomiędzy punkta- 
mi /—3, 
k, — wzmocnienie napięciowe wzmacniacza (W2+1T2) pomiędzy 
punktami //—2. 
Zakładając, że R, < R, i rezystancja wejściowa wzmacniacza WI — bardzo 
duża, mamy 


Ri 


UiweczE >, 
10 R,+R; 


Uo (7-266) 
co podstawione do (7-265) daje 


b Up (7-267) 
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W przybliżeniu, wobec spełnianego zazwyczaj warunku 


R, 


k(l+kz)-R" RZ >l 
możemy napisać 
k 1 R; +Ra | : 
U-0 Z BE” x Up (7-267') 


Natomiast bez wzmacniacza W2 byłoby 
R, +R 
R" 


Równanie (7-267') oznacza, że dodanie wzmacniacza W2 zmniejszyło dryft w sto- 
sunku (1+k>). 
Jeżeli U, z4 0, wówczas napięcie wyjściowe U+ wynosi 


(4 
U20 = 


(7-267'') 


U, = —k,(up+ U; tk U4) (7-265') 
gdzie 


SARA U, +———* U (7-268) 


co wobec k; > 1 pozwala ostatecznie napisać 


Rą 1 R, +R, 


y=") EK R, "Up (7-269) 


Z fizycznego punktu widzenia wzmacniacz W2 (bezdryftowy) wytwarza tutaj 
w punkcie 2 sygnał korekcyjny zmniejszający dryft (składowe stałe i wolno- 
zmienne), podczas gdy składowe większych częstotliwości są przenoszone praktycz- 
nie wyłącznie poprzez wzmacniacz WI. 

W [23] opisywane są takiego typu wzmacniacze mające przy częstotliwościach 
granicznych rzędu setek kHz dryfty temperaturowe rzędu 1 uV/'C przy dryftach 
czasowych w zakresie 10--20 uV/24 h. Warto podkreślić, że jako wzmacniacze 
WI (bez przetwarzania) mogą być stosowane standardowe scalone wzmacniacze 
operacyjne. 

Nieco inne rozwiązanie omawianego problemu stanowią tzw. wzmacniacze 
z równoległymi kanałami [3], [7], [23], [24]. 

Najprostszy przykład takiego wzmacniacza przedstawia rys. 7-129. 

Koncepcja układu sprowadza się do wydzielenia w widmie sygnału wejściowego 
(U,) składowej stałej i małych częstotliwości, które są wzmacniane przez wzmac- 
niacz W2 o małym dryfcie, i odpowiednio składowych o większych częstotli- 
wościach, wzmacnianych przez wzmacniacz WI, który — jako dopuszczający 
sprzężenia pojemnościowe — jest wzmacniaczem bezdryftowym. Wobec dużych 
wzmocnień WI i W2 dryft wzmacniacza sumacyjnego W3 jest praktycznie bez zna- 
czenia. Właściwe ukształtowanie wypadkowej charakterystyki całego wzmacnia- 
cza wymaga oczywiście starannego ustalenia charakterystyk i wzmocnień wzmac- 


570/7 
niaczy WI i W2,przy czym na podkreślenie zasługuje to, że oba wzmacniacze 


są objęte pętlą sprzężenia zwrotnego (R, — R). Przykłady realizacji takich wzmac- 
niaczy można Znaleźć np. w [7], [23]. 


Rą 
Fel zaĄj = 


| 


R, ko (WI) 
Z 
u;| we k 
Wzmacniacz UI Wy z 
Ce HZ przetwarzaniem |_r— (W2) 
w2 
A mec AF : 
4 (wa) 
Rys. 7-129. Przykład wzmacniacza dwukanałowego 2) 


Ponadto rzadziej spotykamy wzmacniacze pracujące cyklicznie [23] (na przemian 
cykl wzmacniania i cykl korekcji dryftu), wzmacniacze szerokopasmowe z tzw. 
dwukrotnym ciągłym przetwarzaniem [56], [57] oraz tzw. wzmacniacze z dwu- 
krotną modulacją (F,, < F;>) [23]. Wobec dużych postępów w realizacji wzmac- 
niaczy podstawowych, zwłaszcza scalonych wzmacniaczy operacyjnych, takie 
wzmacniacze specjalnych typów są obecnie stosowane bardzo rzadko. 
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ROZDZIAŁ 


Wzmacniacze specjalne 


8.1. _ Wzmacniacze bardzo małych sygnałów 


8.1.1. Uwagi ogólne 


W technice wzmacniania często występuje potrzeba wzmacniania bardzo małych 
sygnałów (np. napięć o wartościach skutecznych rzędu mikrowoltów, a nawet 
mniejszych). Ze zrozumiałych powodów podstawowym parametrem wzmacnia- 
cza — poza wzmocnieniem — staje się wówczas poziom sygnałów zakłócających 
powstających w jego obwodach zarówno pod wpływem źródeł zakłócających 
(np. zmiennych pól magnetycznych wytwarzanych przez transformatory zasila- 
jące), jak też wszelkiego rodzaju fluktuacji — występujących w samym wzmac- 
niaczu. Z zakłóceniami pierwszego rodzaju — indukowanymi — walczymy sto- 
sując właściwą konstrukcję urządzeń elektronicznych (np. optymalne rozmiesz- 
czenie wzmacniaczy i zespołów zakłócających), a ponadto wprowadzając odpo- 
wiednie ekranowanie. Natomiast minimalizacja wpływu fluktuacji wymaga: 
prawidłowego wyboru typu, a nawet egzemplarza tranzystora (ogólniej ES), 
jego punktu pracy, a ponadto optymalizacji impedancji wejściowej i dostrojenia 
obwodów selektywnych*. 

Inne zabiegi minimalizujące wpływ fluktuacji to właściwe ukształtowanie cha- 
rakterystyk częstotliwościowych [17], [19], optymalizacja sprzężeń zwrotnych 
[20], a także stosowanie specjalnych typów wzmacniaczy (np. parametrycznych) 
[49], [50]. 

Widać zatem, że mamy tutaj do czynienia z bardzo szerokim zespołem zarówno 
możliwości, jak też problemów — tym bardziej, że przypadkowy (a czasami nawet 


1) Warto podkreślić, że źródłem fluktuacji mogą być także układy i urządzenia zasilające. 
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niestacjonarny) charakter sygnałów zakłócających (patrz rozdz. 1) pociąga za 
sobą konieczność mierzenia i analizowania złożonych sygnałów stochastycznych. 
Mając na uwadze charakter i objętość tej książki — dotyczącej układów podsta- 
wowych — możemy jedynie omówić w bardzo skrótowej formie wybrane za- 
gadnienia układowe, zachęcając równocześnie do zapoznania się z bogatą litera- 
turą specjalistyczną. 


8.1.2. Podstawowe parametry szumowe wzmacniaczy 


Zasadniczym problemem przy wzmacnianiu bardzo małych sygnałów 
jest utrzymanie dostatecznego stosunku sygnału wzmacnianego do 
zakłóceń. Najczęściej zakłócenia mają charakter szumów. 

Gdyby wzmacniacz nie wnosił szumów własnych, wówczas 


(5 |. ; (5 |. (8-1) 


gdzie: P, — moc sygnału, 
P,, — moc szumów (z założenia stacjonarnych). 
We wzmacniaczu rzeczywistym zawsze 


| _p.(P. 
(351.77 (re). 62 


gdzie F > 1 jest tzw. współczynnikiem szumów wzmacniacza”. 
Oczywiście wszystkie moce występujące w (8-2) muszą być określone lub zmierzo- 
ne w identycznych pasmach częstotliwości. Jeżeli pasmo to jest bardzo wąskie, 


wówczas z (8-2) otrzymujemy wąskopasmowy (różniczkowy) współczynnik szu- 


mów F(f) w postaci zależności 


| 

PZ we __ 1 „ Pszwy 

(5) 7 k,(f) Pszęć 
wy 


P;: 
Natomiast, kiedy pasmo zawarte pomiędzy częstotliwościami granicznymi fą 
i f, jest znaczne, wówczas na podstawie (8-2) otrzymujemy pasmowy współczyn- 
nik szumu z zależności 


Ff) = (8-3) 


P fa fa 
( A | | cy] | G..(Hdf 
F,(M1—/) = aa = fa ź fa > 
(5: |» Ą G;(1): koarj| G;:(f): FJ): k,df 
(8-4) 
1) Podana tu definicja współczynnika szumu jest definicją pochodną, przydatną dla wzmacniaczy 


konwencjonalnych. =" 
Definicja pierwotna (wg CCIR) określa ten współczynnik jako stosunek mocy szumu na wyjściu 
wzmacniacza rzeczywistego do tej części mocy szumów wyjściowych, jaka pochodzi od szu- 
mów cieplnych rezystancji źródła, umieszczonego w temperaturze nominalnej 7, = 290'C. 
Mówiąc lapidarnie — jest to liczba pokazująca ilokrotnie moc szumów na wyjściu wzmacniacza 
rzeczywistego przewyższa moc szumów na wyjściu wzmacniacza idealnego (bezszumnego). 


gdzie: G.(/) — gęstość widma energetycznego sygnału wejściowego, 

G:.(f) — gęstość widma energetycznego szumu wejściowego. 
Jeżeli w pasmie f;, —f, gęstość widma energetycznego szumu wejściowego G..(/) 
możemy uznać za stałą, a całkowite moce sygnału na wejściu i wyjściu wzmacnia- 
cza oznaczymy odpowiednio P,„, i Ps„,, Wówczas 


fa 
j k,J) * Ff) i df P 
j. = A RARZWDNI SEGA. swe ; (8-4) 


fa -h P, swy 
Natomiast, gdyby równocześnie zarówno gęstość widma energetycznego sygnału, 
jak i szumu wejściowego mogły być w rozważanym pasmie uznane za stałe, wów- 
czas w miejsce (8-4) moglibyśmy napisać następującą zależność między współ- 
czynnikami szumu: pasmowym F, i wąskopasmowym F(f) 


fa 
LOZOCA 
NZÓY SRA: | 
| £Odf 
gdzie: B, = SR ROR — pasmo energetyczne wzmacniacza”, 
po 
kpo — wzmocnienie mocy przy częstotliwości środkowej 
pasma /1 — Ją. 


Innym parametrem szumowym wzmacniaczy, stosowanym w przypadku szczegól- 
nie małych szumów własnych (F < 3 dB), jest tzw. temperatura szu- 
m ów. Fizycznie jest to temperatura równomiernie nagrzanego i włączonego na 
wejściu wzmacniacza dwójnika dopasowanego energetycznie do impedancji 
wejściowej”, przy której wzmocnione przez bezszumny wzmacniacz jego szumy 
termiczne byłyby identyczne z szumami własnymi wzmacniacza rzeczywistego 
(szumiącego). 
Jest to zatem parametr umowny, pozwalający na łatwe porównywanie szumów 
własnych wzmacniacza, wyrażonych temperaturą, z analogicznymi temperaturami 
szumów np. anteny lub strefy nieba (radioastronomia). 
1) Pasmo energetyczne wzmacniaczy selektywnych jest zawsze nieco szersze od pasma ze spad- 
kiem 3 dB [18], [23], co pokazuje następujące zestawienie: 

Liczba stopni w kaskadzie 
1 2 3 4 5 
1,57 1,22 1,16 1,13 1,10 


e 


2Af, 3dB 
B, 


24 3dB 


2) Inaczej i równoważnie można mówić o temperaturze źródła sygnału dopasowanego energe- 
tycznie do wejścia wzmacniacza, przy której jego wzmocnione szumy termiczne są identyczne 
zszumami wzmacniacza rzeczywistego. 


Obwody pojed. synchroniczne 


1,11 1,04 1,02 1,01 1,01 


Obwody sprzęż optymalnie 
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Z definicji współczynnika szumu wynika, że 
Ps= Pszwyrzecz PE Piss wyta th Psz wł __ 
Pz wyid Pażwy id Pzzwyta 
a stąd otrzymujemy 


P;z wt azż (AKT, * Ry' Af)k, 


F-1= — = 
Pozówia (4kT, z Rąg:' Af)k, 


gdzie: P;z wyrzecz — MOC SZUMÓW na wyjściu wzmacniacza rzeczywistego, 


Pszwyid _ — MOC SZUMÓW na wyjściu wzmacniacza idealnego, bez- 
szumnego (wzmocnione szumy cieplne źródła sygnału), 

Pszwi — moc szumów własnych wzmacniacza, określona na jego 
wyjściu. 


Ostatecznie zatem temperatura szumów wzmacniacza 7, jest powiązana z jego 
współczynnikiem szumu zależnością 


T, = (F-1)'T, (8-5) 
gdzie T, — temperatura nominalna. 


Przyjmując I, = 290 K otrzymujemy zależności zestawione w tablicy 8-1. 


Tablica 8-1 Zależność między temperaturą szumów wzmacniacza 
a współczynnikiem szumów F 


F [dB] jo 0,2 0,4 0,6 0,8 | 1,0 | 1,2 | 1,4 | 1,8 | 3,0 


|F 1 Ks 1,096 | 1,148 | 1,202 | 1,259 | 1,318 1,380 j 1,514 | 1,995 


T. [K] |0 


13,6 | 27,8 | 43,0 58,6. 75,1 92,2 110 149 288 


Jeżeli wzmacniacz ma szereg stopni połączonych kaskadowo, wówczas — jak 
można pokazać [22], [23] — jego współczynnik szumów F,„ wynosi 


F;—1 4 F;—1 43 F,—1 
F, = F,+ ——* —— —— Po... ————— X 
: kpr 4 kpikpa 41 kpą Kpa ++: Kprn-1) 
dn F,—1 F;—1 F,—1 
X m Fr 0 >... 0 (8-6) 
41 : Kpd1 Kpd1 Kpa2 kpai» Kpd2 ... Kpdln-1) ( 
: Piwe z . . 5 
gdzie: q; = ——— — współczynnik niedopasowania 
Pyot dysp 


P, Pwe 
(m. qi = "PL * qa == ——, | 
a 


P.wydyspi 


F; — współczynniki szumu stopni składowych (i = 1,2, ..., n). 


W ogromnej większości przypadków kpa > 1, Kpai > 1, a współczynniki szumu 
poszczególnych stopni F; — porównywalne. Wówczas z zależności (8-6) wynika, 
że dominujący jest pierwszy składnik wyrażenia, tzn. 

F, = F, 1 (8-6') 
Możliwe są jednak odstępstwa od tej zasady, nakłaniające do indywidualnej 
analizy, szczególnie kiedy warunki pasmowe (częstotliwościowe) ograniczają 
Wartość Kpg1- 
Łącząc kaskadowo dwa stopnie otrzymamy wypadkowy współczynnik szumów 
na ogół zależny od kolejności włączenia stopni. Mniejszą, a więc korzystniejszą 
wartość wypadkowego współczynnika szumów F„ otrzymamy włączając jako 
stopień pierwszy ten, dla którego tzw. miara szumów M; 

F;— 1 
Me Ze ---3 (8-7) 
i 1-1/kpu: 

ma mniejszą wartość. 
Znając współczynnik szumów F wzmacniacza oraz napięcie szumów na jego 
wejściu możemy określić minimalną wartość sygnału na wejściu potrzebną dla 


i JE sygnał 
uzyskania stosunku wartości skutecznych ( a . 


| co najmniej N* [2] 
wy 


U, wemin  Uszwe” N. YF 
U;; we = Va. (8-8) 


Jeżeli źródłem szumu wejściowego jest rezystancja źródła sygnału R, znajdująca 
się w temperaturze 7, = 300 K, wówczas dla N=l1 


U; wemintuV? = 0,13 V Rata * F* Bermizl (8-8') 


Inne, rzadziej stosowane parametry szumowe wzmacniaczy — patrz np. [10]. 


8.1.3. _ Minimalizacja współczynnika szumów poprzez 
dopasowanie impedancji źródła do wzmacniacza 


W rozdziale 1 omawialiśmy zjawiska fizyczne, dzięki którym w układach elektro- 
nicznych powstają zawsze fluktuacje prądów i napięć, a stosunek sygnału do 
szumu we wzmacniaczach jest gorszy na wyjściu aniżeli na wejściu. 

Zjawiskom tym można przyporządkować pewne zastępcze źródła szumów w ideal- 
nym układzie bezszumowym, i to zarówno działające na zaciskach, gdzie fizycz- 
nie powstaje dany proces (źródła pierwotne), jak też na dowolnej wspólnej parze 
zacisków, np. wejściowych (źródła przeniesione). Źródła takie mają parametry 
tak określane, by po uwzględnieniu właściwych transmitancji efekt ich działania 
na wyjściu wzmacniacza był identyczny z działaniem rzeczywistych elementów 
szumiących wzmacniacza. 


1) W radiokomunikacji, telewizji itp. żądamy zazwyczaj, by N > 100. 
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W procedurze takiej często warunek identyczności możemy ograniczyć do rów- 
ności mocy w obciążeniu wzmacniacza. Wówczas w miejsce źródeł szumu, a więc 
procesów stochastycznych, można wprowadzić źródła zakłócających sinusoida|- 
nych równoważników szumu. Równoważne przenoszenie takich źródeł staje się 
wówczas procedurą elementarną [14], [10], z wyjątkiem przypadku, kiedy szumy 
pierwotne są sygnałami skorelowanymi. 

Korelacja ta występuje jednak stosunkowo rzadko, a ponadto można jej wpływ 
uwzględnić poprzez wprowadzenie tzw. immitancji korelacyjnych [1], [10], 
określanych pomiarowo. 

Sprowadzając równoważnie wszystkie pierwotne źródła szumów na zaciski wejś- 
ciowe wzmacniacza stwierdzimy, że będą one zależne od rodzaju użytych ES 
i ich punktów pracy, temperatury, struktury układu, ale także impedancji źródła 
sygnału sterującego. 

Zakładając, że wystarcza nam równoważność energetyczna, przyjmiemy w dal- 
szych rozważaniach metodę równoważników sinusoidalnych szumów, a roźwa- 
żania optymalizacyjne zaczniemy od zbadania wpływu impedancji źródła sygnału 
na współczynnik szumów”. 

W analizie tej wzmacniacz rzeczywisty, tzn. szumiący (WSz) będziemy zastępo- 
wać równoważnym transmisyjnie wzmacniaczem bezszumnym (W.BSz) z włą- 
czonymi na wejściu zastępczymi źródłami szumów, odpowiadających poziomo- 
wi szumu na wyjściu WSz, jak to pokazano na rys. 8-1. 


Rys. 8-1. Ilustracja opisu szumów własnych wzmacniacza źródłami zastępczymi 


Opis przy użyciu jednego źródła (rys. 8-1b) ma zasadniczą wadę w postaci zależ- 
ności takiego napięcia szumów od impedancji źródła sygnału?) i dlatego praktycz- 
nie nie jest stosowany. 

Gdybyśmy jednak przeprowadzili odpowiednie obliczenia numeryczne dla róż- 
nych rezystancji źródła, to otrzymane wyniki byłyby podobne do pokazanych 
na rys. 8-2. 

Widać z tych rysunków, że udział poszczególnych zjawisk w tworzeniu szumu 
wypadkowego wyraźnie zależy od rezystancji źródła. 

Należy także podkreślić, że udział tych składowych zmienia się także z częstotli- 
wością (np. przy wzroście częstotliwości maleje wpływ szumów strukturalnych). 


1) Współczynnik szumów jest parametrem szumowym stosowanym najczęściej, praktycznie 
tylko z wyjątkiem wzmacniaczy o granicznie małych szumach (wzmacniaczy parametrycznych, 
maserów), gdzie przeważa opis z użyciem temperatury szumów. 

2) Można to udowodnić wprowadzając w miejsce fizycznych źródeł szumu we wzmacniaczu 
ich równoważniki sinusoidalne, a następnie przenosząc te równoważniki w sposób równoważny 
mocowano na zaciski wejściowe wzmacniacza [10], [14]. 


"OGR 
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Rys. 8-2. Zastępcze napięcie szumów na wejściu wzmacniaczy przy różnych rezystancjach 
źródła sygnału [36] 


a — wzmacniacz lampowy (triodowy), I — szum prądu siatki, 2 — szum cieplny rezystancji Rs, 3 — szum 


1 
„strukturalny” (>). 4 szum śrutowy, 5 — szum cieplny rezystancji źródła Ra, b — wzmacniacz 


f 


1 
tranzystorowy, I — szum „strukturalny ;). 2— szum złącza kolektorowego, 3 — szumy cieplne rezystancji 


tb, 4 — szum cieplny rezystancji żródła RG, 5 — szum śrutowy złącza emiterowego 


Można natomiast określić stałe parametry dwu źródeł szumu: u,, i i,."”, dołączo- 
nych na wejściu WBSz w sposób pokazany na rys. 8-1c?, takie, że będą one 
niezależnie od impedancji źródła prawidłowo opisywać szumy własne wzmac- 
niacza Wz. Sygnały tych źródeł mogą być jednak w ogólnym przypadku skorelo- 
wane (mieć pewien związek statystyczny pomiędzy wartościami chwilowymi). 
Oznacza to, że np. prądowe źródło szumu i,, można zastąpić dwoma źródłami: 
issy— SZUMU  nieskorelowanego z sygnałem u,., i i,,k— szumu całkowicie 
skorelowanego z sygnałem u,, — w sposób pokazany na rys. 8-3b. 

Dla równoważników sinusoidalnych tych szumów możemy napisać zależności 


iszk ing YkoRVsz (8-9) 


Uszk *Ekop (57 


Rys. 8-3. Ilustracja wydzielania z szumów zastępczych wzmacniacza u,,— i,, składowych 
wzajemnie skorelowanych 


*) Zakładamy tu stacjonarność szumów, możliwą zazwyczaj do przyjęcia poza zakresem bardzo 
małych częstotliwości. 

2) Zauważmy, że z punktu widzenia wzmacniacza układ zastępczych źródeł szumu ze źródłem 
i, dołączonym w punktach 4—B jest dokładnie równoważny układowi, w którym to źródło 
Jest dołączone do zacisków A —B' — patrz rys. 8-1c. 
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Boz 
Źródło sygnału 


YkoR = GkoRtJBkoR — tzw. admitancja korelacyjna oraz zastępując źródła us, 
równoważnym źródłem prądowym 


LOSW = IG * Usz (8-10) 
Łączne działanie i;,k oraz u., możemy przedstawić źródłem wypadkowym 
is w = Usz(Ykok ż5 YG) (8-1 1) 


Przyjmując, że admitancja wewnętrzna źródła sygnału Yg wnosi do układu własne 
szumy termiczne, co można opisać wprowadzając źródło zastępcze szumów ię 
o średniej kwadratów 

ij = 4kT,* Gę* Mf (8-12) 


i admitancję Yglr=o (bezszumową) otrzymamy ostatecznie zespół źródeł szumu 
wzajemnie nieskorelowanych, przedstawiony na rys. 8-4. 


Rys. 8-4, Ilustracja do 
wyznaczenia współczynnika 
szumów 


ua uwaa ww 


Ponieważ równolegle połączone prądowe źródła szumów nieskorelowanych 
można zastąpić jednym źródłem równoważnym o średniej kwadratów iż, gdzie [14] 


N . 
DJ (8-13) 
k=l 
więc w rozważanym przypadku 
iż 3 ię T Ę N R i w = 4kTAf(GG + £sz w zz R$ zj YkoR + Yal”) (8- 14) 


iż 


*"v| 


I 


jeżeli” 
Ga = Re FG 
m iżn 
Śsz w —— 4kT„Af 
Uże 
Rzw = 4kT,Af 


Wyrażenie to pozwala natychmiast określić współczynnik szumów wzmacniacza, 
bowiem wprost z definicji 


zw Rz w | 
P=—=14+2" +7" (Got Gxos)” + (Bot Bzos)| (8-15) 
G 


Ge 


SSI 
il 


1) Podkreślmy, że Zsz w Nie jest odwrotnością Rs; w. 


Jakkolwiek admitancję korelacyjną można wyznaczyć analitycznie badając fizycz- 
ne związki pomiędzy źródłami szumów, to jednak najczęściej określamy ją me- 
todami pomiarowymi [1]. W szczególności mierząc współczynnik szumów F = 
= f,(B6), a także F = o,(GG) możemy otrzymać przebiegi pokazane na rys. 8-5, 
bezpośrednio wynikające z (8-15). Ponieważ przebiegi te mają postać parabol, 
pomiar można ograniczyć do określenia współrzędnych trzech dowolnych punk- 
tów (P, — P, — P.) lub (P,—P;— P5)".. 

Gdybyśmy na schemacie zastępczym z rys. 8-2a podzielili nie źródło prądowe, 
ale napięciowe u,, na składowe uszy i uszk, jak pokazano na rys. 8-2c, wówczas 
postępując zupełnie analogicznie jak poprzednio moglibyśmy napisać 


Uszk = Zkokisz (8-16) 
gdzie ZkoR = RkoR'FIXkoR — impedancja korelacyjna. 


Gg >CONsĆ | 


Rys. 8-5. Doświadczalne 
wyznaczanie admitancji 
korelacyjnej 


+gszw *Hszw(66 +08 


JszW 


bę 


0 


Boa O - wok 


Stosując tę formę wydzielenia składowych skorelowanych możemy postępując 
tak jak poprzednio, otrzymać odpowiedniki zależności (8-14) oraz (8-15). 
Wprowadzone w ten sposób immitancje korelacyjne przybierają znaczne wartości 
zazwyczaj jedynie w zakresie stosunkowo dużych częstotliwości, szczególnie 
wówczas, gdy wyraźną rolę zaczyna odgrywać bezwładność nośników. 
Otrzymana przez nas zależność (8-15) pozwala określić optymalną admitancję 
źródła sygnału Ygo = Gceot+jBco, przy której F = F„;,. Zauważmy najpierw, 
że optymalna susceptancja Bgo powinna zawsze spełniać warunek 


Bgo = — Bkok (8-17) 


Natomiast optymalną konduktancję Geo możemy otrzymać z warunku 


OGG 


1) Znajomość współrzędnych trzech punktów pozwala wyznaczyć trzy parametry paraboli 
z układu trzech równań o postaci | 


Ji = Aot A1xi+t Aaxt 


8/583 


Gs (| 96--xi) 
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Wynosi ona 


GŁ 
Gao z VE Gkok (8-18) 
SZ w 


Przy takiej optymalnej admitancji źródła współczynnik szumów F ma wartość 
najmniejszą, która wynosi 


Fin 7 1+2 (R. wo GkoR +V Rs: w(Zszw + Rsz w ; Gkos) | (8-19) 


Jeżeli Gę £ Geo, to 1 F 4 Fuin, przy czym z podanych poprzednio zależności 
wynika, że”? 


- ż 
Fin = 1 Gao Ge | ( Gao | 
= = Fin + Rażż Ł G 1— 8-20 
Rd R G G, (8-20) 


Ilustracją tego wyrażenia jest rys. 8-6. Widać stąd, że wrażliwość współczynnika 
szumu na zmiany konduktancji źródła w otoczeniu Geo nie jest na ogół kry- 


tyczna. 
SB AF 
Ki URZ ZE | 
PAW LA ZI 
a ns | — AMEN <A ł JAD 48 | 
W / | | | 
gb | | | | | 
18 m. RZ OSZEP” 7 4 PE | mA -Ł e, e Ek m * 
re Me: SED j am SKĄPA| | ECH 2 L = 
ć | ab | | Z 
| | i | | 
ka Ż, MZ ZL 2 
Zi CI i SR 
|] W | | 
A uzkoGi o: | — ua sę GRA Gz „| 
| | , gł | | 
! | | | Rys. 8-6. Wpływ zmian 
2 ki a, ESTEE Mid, AJ 5 
es ł SE i ka konduktancji źródła 
Po A a> | 6. sygnału Ga na wartość 
4 | I Ę ż t oł . r4 
Ż 9.48 7 0 0 W 40 0 W M NPA UAE 


Uzależnienie wyników naszej analizy od parametrów wzmacniacza g;,w, Rs-w, 
YkoR jest jej istotną wadą, ponieważ są one powiązane z własnościami całego 
szeregu jego elementów (np. wejściowych obwodów rezonansowych, elementów 
ustalających punkty pracy tranzystorów itp.). 


1) Zależność współczynnika szumów F od obu składowych admitancji źródła Yg opisuje ogólna 
zależność 


R;; w 


F = Faia + 
Ga 


CZECH (8-20) 


Równocześnie optymalna admitancja źródła Ygo nie jest tu porównywana z admi- 
tancją wejściową wzmacniacza, a więc niejako naturalnym parametrem odnie- 
sienia. 

Z tych powodów zbadamy teraz warunki minimalizacji współczynnika szumów na 
zaciskach sterujących tranzystora (ogólnie ES) wejściowego stopnia wzmacniają- 
cego. Założymy przy tym, że wpływ szumów własnych stopni dalszych jest nie- 
wielki, co odpowiada utożsamieniu optymalizacji szumowej całego wzmacniacza 
z optymalizacją stopnia wejściowego. 


a 
ETZ  PASCEKSŚGE BS ZETA Pi EW ISY8 
SZT 
| 3=52] |=c<b 
BR | | > 5 
| Gr] h ] UJ „jo u | ; zl lu 
iGT | | 4 | | Tózr 7 Yoru | 
[AROEEASĘ AE | osscj=gj | PATEREWEZDEZY IE NECJ EE . 
Zródło sygnału Obwody wejściowe - Tranzystor (ES) stopnia węjsciowego 
(przeniesione) wemocniacza 


USZTA oe =ZkarT 


GRE e 


Rys. 8-7. Ilustracja optymalizacji ile szumów na zaciskach sterujących tranzystora 
stopnia wejściowego 


Tranzystor tego stopnia jest pewnym szumiącym czwórnikiem, a więc jego 
własności możemy opisać schematem zastępczym pokazanym na rys. 8-7a [3], 
[14], gdzie 
Yar — admitancja źródła sygnału, przeniesiona na zaciski sterujące 
tranzystora A—B poprzez obwody wejściowe wzmacniacza 
(ogólnie różna od YG), 
igr — źródło szumów cieplnych tej admitancji na zaciskach 4—B, 
Y, — admitancja wejściowa sieci złożonej z wszelkich elementów, 
obwodów wejściowych wzmacniacza (obwody rezonansowe, 
elementy zasilania tranzystora itp.) widziana z zacisków 4—B, 
i, — szumy termiczne admitancji ?;. 
Załóżmy dalej, że szumy zastępcze tranzystora u,,r oraz i,, r są częściowo skore- 
lowane"* (z miarą korelacji Z4,,), a ponadto, iż rozważamy przypadek wzmac- 


') Podkreślmy, że admitancja korelacyjna tranzystora jest ogólnie różna od stosowanej w po- 
przednich rozważaniach admitancji korelacyjnej wzmacniacza, tzn. YkoR £ Fe. 
Analogicznie także ZkoR Ź Zza. 
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niacza, w którym wpływ y; może być pominięty”. Wówczas admitancja wejścio- 
wa na zaciskach 4—B wynosi około 

Vwe ) 4 ry 11 
co łącznie pozwala narysować uproszczony schemat zastępczy jak na rys. 8-7b. 
Zastępując następnie prądowe Źródła szumów igr, i; oraZ i,,r źródłami napię- 
ciowymi i uwzględniając brak korelacji między nimi a u;.ryw możemy określić 
wypadkowe napięcie szumu na zaciskach N—M z zależności 
E- igr+i? 
Jwet Yar a YGr +ywel? 
Wprowadzając jeszcze parametry szumowe tranzystora: konduktancję g,, i re- 
zystancję R.,, określone zależnościami?” 

zal "= 4kT,g:. Af (8-22) 

USZTN = 4kT, R;, Af 
oraz uwzględniając zależności 

igr = 4kT,* Re(Yar) Af = 4kT,Gęr Af 

iż = 4kT,* Re(Y,) Af = 4kT,G,Af 


ARE 
Uszz = UszTN t |Zkor + 


(8-21) 


otrzymujemy 
UŻ z 
iór Gi Rz 
F= —— s 1+—+ Yar +Vwel? + 8-23 
[Tar +Ywel? Ger Gar Far tYw. P> 


+ Z * H+Z,(Tar tywod!? 


GT 
Przyjmując jako podstawę dalszych rozważań tę właśnie zależność ogólną, roz- 
ważymy obecnie niektóre ważne przypadki szczególne. 
1. gz ZÓ, śgwe= Gitgnu %G 
Przypadek taki ma miejsce wówczas, kiedy częstotliwość nie jest zbyt duża (kHz), 


a elementami sterowanymi w stopniu wejściowym są tranzystory unipolarne 
(MOS, MIS, FET) lub lampy elektronowe. W tych warunkach 


we Rz U 
F = 1-+- Ś + —— (Gar +2we)? + (Bar +bw.)”] (8-23 ) 
Gar Gar 


osiąga wartość minimalną, kiedy Bgrt+dwe = 0, a więc zachodzi dostrojenie 


; OF 
obwodu wejściowego, oraz gdy Gar spełnia warunek 362 7 0. 
GT 


1) Dla usunięcia wątpliwości związanych z efektami Millera zauważmy, że w liniowym czwór- 
niku stosunek sygnału do szumu na wyjściu — a więc i współczynnik szumów — nie zależy od 
impedancji obciążenia Z,. Tak więc w naszych rozważaniach na temat szumów wzmacniacza 
możemy przyjąć impedancję Z, na tyle małą, że efekty Millera są pomijalne. 

2) Podkreślmy, że wprowadzone poprzednio parametry gszw i R..„ odpowiadały szumom ca-. 
łego wzmacniacza, a więc ogólnie: gaz % gszw, Ra, Ś* Rszw, A ponadto zgodnie z definicjami 
gs Ś Rs. 


Ostatecznie otrzymujemy przy 4 = Ryzgwe 
Yero S Garo—Jbwe 


we 41.4. 1 
Garo = V Rz: "VI+A = gwe + 5a (8-24) 


Fin = Fly, 5 1+24+2yA(1+4) (8-25) 


OTaZ 


Jlustracją zależności F|p-n=—b,, F „| Gaz | jest rys. 8-8. 
GT 


Widać stąd, że zawsze Gero < gwe, ale także i to, że stan dopasowania energe- 
tycznego jest (w rozpatrywanych warunkach) zbliżony do stanu optymalnego 
ze względu na współczynnik szumu. 


G 
2, 1; Żar R Rios Źwe = 411: 
Gar 
3 | Zqposowanie 
SZYNOWE >. 
Rys. 8-8. Zależność współczynnika | EOPZORĄA — Deposowanie. | 


szumów od zmian konduktancji 
źródła (Gar przy Bar = — bwe) 


PA SA * 


28 b= LISA 
U 22 4GJQ4 46081 7 34356 8% 


Przypadek taki ma często miejsce w przypadku wzmacniacza wejściowego z tran- 
zystorem bipolarnym (Ger > G4;) w zakresie niezbyt dużych częstotliwości 
(/ < f.), kiedy na ogół [6] X,,, x 0. W tych warunkach 


ai sz 
Fm1+ — (Gar Paw)? + (Bor Fbne)*]+-G"— > (+ Rior(Gar+ 


5 sę + Rkor(Bar + b„e);” (8-23'') 

Minimalizacja F wymaga teraz, by równocześnie 
Bgr = Bero = —bwe (stan rezonansu) (8-26) 
Gar = Gero = > (8-27) 


a 
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gdzie a — współczynnik dopasowania szumowego 


; 2 
a= / s" ai zj (8-28) 
| R;: + $sz | +R] 
Śwe 

Widać, że i w tym przypadku (a < 1) optymalna konduktancja źródła Garo > £we. 
Występujący tu współczynnik dopasowania a jest zwykle bliski jedności w zakre- 
sie „średnich” częstotliwości, natomiast wielokrotnie mniejszy w zakresie często- 
tliwości małych. Charakter wzrostu tego współczynnika z częstotliwością przed- 
stawia rys. 8-9. 


Rys. 8-9, Zależność współczynnika 
dopasowania a od częstotliwości [ó] 
1 — tranzystor Ge małej częstotliwości 
(I28, /, = 5 MHz), 2 — tranzystor Ge 
(MII135, /, = 5 MHz), 3 — tranzystor 
Ge (MII15, f, = 2 MHz) 


Wartość minimalnego współczynnika szumów w założonych warunkach wynosi 
l 
Bniń =l +2gsz Rkor +2gwe(R;.: + Śsz Rkor) [ + | ; (8-29) 


Reasumując, możemy stwierdzić, że ogólnie optymalna impedancja 
źródła sygnału nieco różni się od impedancji odpowiadającej dopaso- 
waniu energetycznemu”. Stopień odchylenia od tego dopasowania 
zależy od właściwości szumowych tranzystora, a więc od jego typu, 
punktu pracy i temperatury oraz częstotliwości. 


Właściwy stan dostrojenia i dopasowania osiągamy stosując odpowiednie obwody 
wejściowe (np. rezonansowe z dzielonymi reaktancjami), a także optymalne 
sprzężenia zwrotne (szczególnie we wzmacniaczach pasmowych) [20]. 


1) W szczególności optymalna susceptancja źródła Bgro nie wynika zawsze z warunku rezonansu 
i ogólnie zależy od X4o, (lub Bzor). Zależność tę można ustalić na podstawie wzoru (8-23). 


8.1.4. Zależność współczynnika szumów od punktu pracy ES” 


Optymalizując dopasowanie źródła sygnału do wzmacniacza otrzymaliśmy za- 
leżności (8-25) oraz (8-29), w których minimalna wartość współczynnika szumów 
jest powiązana z parametrami szumowymi tranzystora (ogólnie — ES): gsz, 
R; 3 Zkor . 


Zjawiska fizyczne warunkujące te parametry pozwalają przypuszczać, 
że podane w takich zależnościach kombinacje tych parametrów mogą 
osiągać wartości minimalne przy pewnych optymalnych wartościach 
składowych stałych prądów i napięć tranzystora (ES). 
Bliższa analiza tego zagadnienia prowadzi jednak do wniosku, że analityczne 
związki pomiędzy tymi wielkościami są bardzo złożone”. Natomiast ich ważną — 
praktycznie — własnością jest zbliżony charakter odpowiednich zależności dla 
ustalonych rodzajów ES. 


Ńsz,la 


Asz, (A 


Us? 


Usz0 
Rys. 8-10. Charakter zależności rezystancji szumowej lamp elektronowych od punktu pracy 


Przykładowo rysunek 8-10 przedstawia typowe zależności rezystancji szumowej 
R,, lamp elektronowych od ich punktów pracy. Widać, z nich np., że istnieją 
optymalne polaryzacje siatek U;;g, Us20, przy których rezystancja R,, jest mi- 
nimalna. 


2) W dalszych rozważaniach, mówiąc o tranzystorze i jego prądach, będziemy mieć na uwadze 
tranzystory małej mocy (rzędu mW), stosowane praktycznie zawsze we wzmacniaczach małych 
sygnałów. Ponadto mówiąc o rezystancji źródła R, będziemy mieć zawsze na uwadze rezystancję 
źródła przeniesionego na zaciski sterujące ES pierwszego stopnia wzmacniacza. 

2) Wynika to w szczególności ze złożonych zależności parametrów transmisyjnych tranzystorów 
od ich punktów pracy. 
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W przypadku tranzystorów unipolarnych najczęściej dominującym parametrem 
jest także rezystancja szumowa R,,, której zależność od prądu drenu fp ma zwykle 
charakter pokazany na rys. 8-11. Zauważmy, że optymalizacja rezystancji szumu 
zachodzi tu przy stosunkowo dużych wartościach prądu drenu (zwykle kilka 
mA), co zasadniczo różni te tranzystory od tranzystorów bipolarnych. 


ksh sz 


Rys. 8-11. Żależność rezystancji 
szumowej R,. tranzystora 
unipolarnego (MIS) od prądu drenu 
Ip [27] 


0 10! 102 103 104kHz 


W tranzystorach takich znaczenie konduktancji szumu g,, wzrasta Zz częstotli- 
wością (szczególnie w tranzystorach złączowych FET), czego przykładem są 


„charakterystyki tranzystora 2N3685 (FET) pokazane na rys. 8-12. 


Paa Visz2 
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204 004 


402 sexi . zżó4 
ć Rys. 8-12. Wejściowy prąd i napięcie 


szumów własnych tranzystora 
f unipolarnego FET (2N3685, 
Upz = 5 V) 


10” toż 103 10% 105 Hz 


Parametry szumowe tranzystorów bipolarnych także zależą od ich punktów 
pracy. Typowe zależności, a także rzędy wielkości przedstawia rys. 8-13 [6]. 
Szczególnie istotne jest w tym przypadku zmniejszenie wartości konduktancji 
szumowej g;. zachodzące przy zmniejszaniu wartości prądu /y i zmniejszaniu 
napięcia Ucz. Jest to powód, dla którego przy małych częstotliwościach opty- 
malne szumowo prądy emitera mają zwykle wartości dziesiątków uA. 


Trzeba jednak podkreślić, że optymalna wartość prądu emitera zależy 
ogólnie od rezystancji źródła sygnału”, a także od częstotliwości. 


1) Ze względu na zależność udziału R,, i g.. we współczynniku szumów od tej rezystancji. 
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Rys. 8-13. Typowe zależności parametrów szumowych tranzystorów bipołarnych od punktu 
pracy [6] 
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Rys. 8-14. Przykładowe zależności pomiędzy wartościami: Ry, Ig oraz f, przy których 
współczynnik szumów wzmacniacza z tranzystorem bipolarnym jest najmniejszy [14] 


Charakter takich zależności przedstawia rys. 8-14 [14]. Rezultatem przedstawio- 
nych zależności parametrów szumowych od punktu pracy jest uzależnienie współ- 
czynnika szumów od składowych stałych prądów i napięć ES. 

W przypadku tranzystorów unipolarnych zależności te mają charakter pokazany 
na rys. 8-15. Widoczna jest stosunkowo słaba zależność współczynnika szumów 
od punktu pracy. Zwraca także uwagę możliwość uzyskiwania przy małych 
częstotliwościach współczynników poniżej 1 dB, wynikająca z minimalnych 
szumów strukturalnych takich tranzystorów (szczególnie tych typów, których 
technologia wykonania jest optymalizowana pod tym kątem). 

Stosując we wzmacniaczu małych częstotliwości tranzystor bipolarny otrzymu- 
jemy zazwyczaj zmiany współczynnika szumów podobne do pokazanych na rys. 
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8-16. Widoczny jest dość złożony charakter tych zmian, przy czym na podkreśle- 
nie zasługuje powiązanie wartości optymalnego prądu emitera, częstotliwości 
i rezystancji źródła. 
Zauważmy też, że wybór punktu pracy staje się szczególnie krytyczny 
w zakresie najmniejszych częstotliwości, gdzie zresztą minimalny 
współczynnik szumów osiąga wartości największe. 
Rozważmy jeszcze wpływ napięcia na złączu kolektorowym Ucg na współczynnik 
szumów takiego wzmacniacza. Wartość tego napięcia określa ogólnie poziom 
szumu pochodzącego od prądów upływu powierzchniowego. Widmo takich szu- 
mów jest zbliżone do postaci fo a więc wybór wartości tego napięcia może być 


istotny tylko przy bardzo małych częstotliwościach. Jednakże w nowoczesnych 
tranzystorach stan powierzchni zapewnia znikomą wartość takich szumów i po- 
woduje, że zmiany Ucg w granicach do ok. 10 V nie dają wyraźnych zmian war- 
tości F. 

Odmiennie wyglądają optymalne szumowo warunki pracy tranzystora bipolarne- 
go we wzmacniaczu wielkiej częstotliwości. 

Wsrawdzie wybór wartości Ucz ze względów szumowych nie jest i tutaj krytyczny, 
ale optymalna wartość prądu emitera jest w tym przypadku znacznie większa 
(kilka mA). Ponadto w miarę wzrostu częstotliwości wybór optymalnej wartości 
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Rys. 8-16. Typowe zależności współczynnika szumów F wzmacniacza Z tranzystorami 
bipolarnymi (krzemowymi) od wartości: Iz, R., f [15], [28], [67] i 
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prądu staje się coraz bardziej krytyczny, a równocześnie wzrastają minimalne 
wartości współczynnika szumów i optymalne wartości prądu emitera. Własności 
wzmacniaczy tego zakresu częstotliwości (/ 2 0,1 /,) ilustruje rys. 8-17. 
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Rys. 8-17. Przykład zależności 2 


Fnin Od częstotliwości i prądu 1 
emitera [68] 02 46 4 Z JJ M 20 mA 


Poziom szumów impulsowych (wybuchowych), występujących w niektórych 
tranzystorach, także zależy od ich punktu pracy i ogólnie jest niższy przy małych 
wartościach składowych stałych prądów i napięć (patrz także rozdział 1). 


8.1.5. Zależność współczynnika szumów od częstotliwości 


Wpływ częstotliwości na wąskopasmowy współczynnik szumów wyni- 
ka ogólnie zarówno ze zmian gęstości widmowej pierwotnych źródeł 
szumu, jak też ze zmian własności transmisyjnych ES. 
W zakresie małych częstotliwości własności transmisyjnie ES są wprawdzie naj- 
lepsze, ale występują liczne zjawiska fizyczne, powodujące powstawanie szumów 


1 : ; żę 
„strukturalnych (>) i „impulsowych? (o złożonych widmach). Można ogólnie 


stwierdzić, że wiele problemów teoretycznych związanych z tymi zjawiskami nie 
zostało dotychczas wyjaśnionych. Równocześnie istnieje bogaty materiał do- 
świadczalny pozwalający orientacyjnie określać zarówno spodziewane parametry 
szumowe, jak też optymalne warunki pracy ES. 

Dla przykładu wiadomo, że parametry szumowe tranzystora bipolarnego £:z 
i R,, zależą od częstotliwości w sposób pokazany na rys. 8-18. 

Mając to na uwadze, a także pamiętając o zależnościach podanych w p. 8.1.3, 
stwierdzimy, że wzrostowi częstotliwości towarzyszy zmniejszanie wartości współ- 


1) W tym przypadku prąd np. kolektora zawiera przypadkowe impulsy o zbliżonej wysokości 
i zróżnicowanych czasach trwania, czasami nakładające się wzajemnie. Szum taki występuje 
niekiedy w tranzystorach planarnych i jest wiązany z powstawaniem mikrozłączy emiterowych 
'[68]. Wpływ takich szumów bywa znaczny przy dużych rezystancjach źródła (patrz rozdział 1). 
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czynnika szumów, zilustrowane na rys. 8-19. Jeżeli tranzystor pracuje we wzmac- 
niaczu pasmowym o dużej wartości górnej częstotliwości granicznej, wówczas 
praca przy małych prądach emitera — korzystna ze względu na zakres małych 
częstotliwości — pociąga za sobą pogorszenie własności transmisyjnych tran- 
zystota (zmniejszenie fr) w zakresie w.cz., co prowadzi do wzrostu wartości F 
w tym przedziale (patrz rys. 8-19c). Zachodzi zatem potrzeba pewnego kompro- 
misu, uwzględniającego całe pasmo wzmacniacza. 

Należy podkreślić jednak, że stosowanie w takich wzmacniaczach tranzystorów 
o nadmiernie dużych wartościach częstotliwości granicznych może nawet po- 
garszać pasmowy współczynnik szumów. Wynika to z tego, że stosowane w tran- 
zystorach w.cz. duże gęstości prądu emitera powodują wzrost gęstości widmowej 
szumów strukturalnych. Rezultatem są przykładowe zależności współczynnika 
szumów od częstotliwości przy tranzystorach o różnych wartościach fr, pokazane 
na rys. 8-20. 

Podobne zależności częstotliwościowe otrzymujemy we wzmacniaczach z tran- 
zystorami unipolarnymi. W tym przypadku spotykamy często tranzystory o sto- 
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Rys. 8-21. Przykłady zależności współczynnika szumów wzmacniaczy z tranzystorami 
unipolarnymi od częstotliwości [27] 


sunkowó małych częstotliwościach granicznych, a także przypadki pracy z du- 
żymi rezystancjami źródła, kiedy sprzężenie poprzez pojemność bramka-dren 
staje się znaczne przy niewielkich częstotliwościach. Stąd często spotykamy za- 
leżność F od częstotliwości o charakterze przedstawionym na rys. 8-21. 

Zwróćmy uwagę, że zakres wzrostu współczynnika szumów ze zmniejszaniem czę- 
stotliwości może sięgać nawet MHz, jednakże przy nietypowych dla takich wzmac- 
niaczy małych rezystancjach źródła. Natomiast kiedy te rezystancje są rzędu MQ, 
wówczas zakres ten zmniejsza się często nawet do setek Hz. 

Warto też podkreślić, że optymalne rezystancje źródła w takich wzmacniaczach: 
osiągają przy m.cz. poziomy dziesiątków M5, podczas gdy przy tranzystorach 
bipolarnych zazwyczaj mają wartości rzędu k42. Wartości tej rezystancji zależą 
jednak znacznie od typu tranzystora unipolarnego, czego prostym dowodem jest 
rys. 8-22. 


Rys. 8-22. Ilustracja zależności 
optymalnej rezystancji źródła Rgop: Od 
częstotliwości i typu tranzystora 


i 3 
unipolarnego gł 9 8 Sa: 3 876 Page 


W zakresie wielkich częstotliwości w tranzystorach rośnie wpływ bezwładności 
nośników. Dzięki niej w tranzystorach bipolarnych nasila się proces rekombinacji, 
zmniejsza wzmocnienie prądowe, wzrasta prąd bazy i wzrastają szumy związane 
Z rekombinacją. Przy czwórnikowym opisie szumów tranzystora wzrasta konduk- 
tancja szumów g;,, ale także wartość i znaczenie admitancji korelacyjnej””. Cha- 
rakter zmian konduktancji szumowej przedstawia rys. 8-23. 

Częstotliwość, przy której następuje podwojenie konduktancji szumowej (co od- 
powiada wzrostowi F,„;„ o ok. 3 dB), nazywamy graniczną częstotli- 
wością szumów lub częstotliwością charakterystyczną. 
Wartość tej częstotliwości może być wyrażona poprzez parametry tranzystora, 
przy czym ogólne związki są złożone [69]. Jeżeli jednak tranzystor pracuje przy 


*) Przykładowo [1], admitancja korelacyjna tranzystora BF256 przy częstotliwości f = 100 MHz. 


ma składowe Gzor £ —0,29 m$, B,, £ 2 m$. 
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stosunkowo dużych prądach [Icgo < Ig (1—0,)], a takimi są prądy optymalne 
szumowo, wówczas zachodzi zależność przybliżona!” o postaci 


es ZE wr/w(i-«,) Z wry/l-a, | (8-30) 
SSZ 


29sz 0 
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Rys. 8-23. Zmiany konduktancji 
szumowej tranzystorów bipolarnych 
w zakresie w.cz. [69] 
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W konsekwencji zmiany minimalnego współczynnika szumów zachodzące wraz 
ze zmianami częstotliwości mają charakter pokazany na rys. 8-24. Zmniejszanie 
wartości współczynnika szumu wymaga stosowania tranzystorów o dużych czę- 
stotliwościach granicznych, pracujących w dostosowanym do przedziału częstotli- 
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wości punkcie pracy. Okazuje się jednak, że w zakresie w.cz. wybór optymalnego 
szumowo typu tranzystora wymaga wzięcia pod uwagę także innych parametrów 
(szczególnie 8, i r„,), co wykażemy niżej. 


8.1.6. Zależność współczynnika szumów od innych czynników 
i parametrów 


Zjawiska fizyczne przyczyniające się do powstawania szumów mają przebieg za- 
leżny od temperatury. Z tego powodu zarówno parametry szumowe tranzystorów, 


jak i pochodny wobec nich współczynnik szumów także zależą od temperatury 
otoczenia. 


1) Zależność ta jest wyprowadzana teoretycznie dla tranzystorów z jednorodną bazą, ale jak 
wynika z pomiarów może być stosowana także w przypadku tranzystorów dryftowych [69]. 


W przypadku tranzystorów bipolarnych rezystancja szumowa zmienia się głównie 
wskutek termicznych zmian rg, OraZ y>+, przy czym ogólnie otrzymujemy zależ- 


ność o postaci 
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Natomiast dla konduktancji szumowej decydujące znaczenie mają zmiany ilości 
nośników generowanych termicznie w złączu kolektorowym. Warto podkreślić, 
że większa szerokość pasma zabronionego w krzemie powoduje słabszą zależność 


Rys. 8-25. Przykład zależności 
parametrów szumowych 
tranzystora bipolarnego 
(germanowego) od temperatury [6] 


Rys. 8-26. Przykład zależności 
współczynnika szumów 
wzmacniacza z tranzystorami 
unipolarnymi od temperatury 
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"Rys. 8-27. Wpływ niektórych parametrów na współczynnik szumów wzmacniacza 
z tranzystorami bipolarnymi [36] 
a) Rę = rbb =500Q b) Rą=500 


Ba = 150 Bo = 150 
fT = 2,0 GHz 
©) f=50 MHz d) f= 60 MHz 
fr = 2,0 GHz fT = 2,0 GHz 


rob = 50Q Rą = rb = 500 


konduktancji szumowej tranzystorów krzemowych «od GRP: PĘDY cha- 
rakter tych zmian można opisać zależnością 


1 1 : 
Ssz(T)  gsz(T,) * „(r - 5) | (8-32) 


gdzie y jest zależne od rodzaju półprzewodnika. 

Typowe zmiany temperaturowe parametrów szumowych tranzystorów bipolar- 
nych przedstawia rys. 8-25. Wynika z nich intuicyjnie oczywisty wniosek, że 
współczynnik szumów wzrasta razem z temperaturą (szczególnie w przypadku sto- 
sowania tranzystorów germanowych)”). 

Szumy dobrych tranzystorów unipolarnych są praktycznie wyłącznie szumami ter- 
micznymi i strukturalnymi (patrz rozdział 1), a więc także rosną z temperaturą. 
Współczynnik szumów wzmacniaczy z takimi tranzystorami jest jednak nieco mo- 
dyfikowany przez równoczesne zmiany termiczne parametrów transmisyjnych, co 
powoduje, że typowe zależności od zmian temperatury mają postać pokazaną na 
rys. 8-26. 

Pewnego komentarza wymaga także wpływ niektórych parametrów katalogowych 
tranzystorów na współczynnik szumów wzmacniacza przy w. Cz. 

Zauważmy, że tranzystor o określonych fluktuacjach prądu wyjściowego odpo- 
wiada tranzystorowi bezszumnemu sterowanemu zastępczymi źródłami szumu 
o wydajnościach tym mniejszych, im wzmocnienie prądowe 8, jest większe. 
Natomiast szumy termiczne rezystancji ry, są zawsze większe, gdy jest większa jej 
wartość, niezależnie od tego, jakie są pojemności tranzystora, określające jego 
częstotliwości graniczne. 

Nie wdając się i w tym przypadku w szczegółowe i dość uciążliwe rozważania teo- 
retyczne, podamy jedynie typowe dla tych zależności przebiegi, przedstawione na 
rys. 8-27. 

Wynika z nich wniosek podstawowy, że optymalny szumowo we wzmacniaczu 
w. cz. jest taki tranzystor, w którym wartości fq i 8, są możliwie duże, natomiast 
rezystancja obszaru bazy r, — możliwie najmniejsza. 


8.1.7.  Układowa optymalizacja współczynnika szumów 
wzmacniacza 


Dotychczas nie wyjaśniliśmy wpływu układu pracy ES (WE-WO-WS) na współ- 
czynnik szumów wzmacniacza. Dokładna analiza tego wpływu jest uciążliwa [6]. 


Jednakże ogólne wnioski, które z niej wypływają są następujące: 

1) minimalny współczynnik szumów (tzn. w stanie optymałnych dopa- 
sowań) wszystkich trzech podstawowych układów pracy jest prawie 
jednakowy w zakresie małych i średnich częstotliwości pracy; 

2) w zakresie częstotliwości większych minimalne współczynniki ukła- 


') Uwaga ta dotyczy także wzmacniaczy operacyjnych. Przykłady własności szumowych takich 
wzmacniaczy — patrz np. [70]. 
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dów ES-WS (np. WE i WB) pozostają zbliżone (Fyg nieco większy od 
Fws [63]), przy czym wzrastają z częstotliwością znacznie szybciej od 
współczynnika szumów układu WO (np. WO). Przykładowe przebiegi 
dla tranzystorów bipolarnych przedstawia rys. 8-28 [2]; 
3) dla uzyskania minimalnej wartości współczynnika szumów każdy 
z układów wymaga innej optymalnej impedancji źródła. 


Przykładowo, jeżeli w tranzystorze bipolarnym pracującym w układzie WE 
określimy wartości: Ry, $sz> Rkor'» Tyr» Twe 1 Te, WÓWCZAS [6] optymalna kon- 
duktancja źródła wynosi 


Rys. 8-28. Przykładowe zależności 
współczynnika szumów od 

częstotliwości dla różnych układów 
k | , pracy wzmacniacza z tranzystorem 


2 sza bipolarnym [2] 
100 200 506 1000 MHZ 
4 
Gąopta £ — (8-33) 
CE 
. , 1 
gdzie g= ce Z 


1 + (gore +8.) Fbb' Tyre TFpb” 


/ i R;. + gsz Rtor 


dg = Ź 1 3 
|, Kz +85: (5 <E Ria 


Natomiast dla wzmacniacza z tym samym tranzystorem pracującym w konfigu- 
racji WB wartość optymalnej konduktancji źródła jest znacznie większa, wynosi 
bowiem 


<1 (8-34) 


* 


OPEC (8-33) 
gdzie 


Rz +4sz” Rt, 1a, 1 
A 1 zdae > 
R..(1 +55) T4sz g "Tir 


dp = (8-34') 


1) Zakładamy tutaj X, £ 0, co odpowiada pracy przy niezbyt wielkich częstotliwościach. 


Tak więc teraz (WB) 


Ggopt2 =x$g' Bo = _ Bo (WB) 


Thre t Tbb” 
Dla średnich częstotliwości a, zbliża się do jedności i wówczas [(WE)k,. częst] 


| 
Thre h Fpbr 
Podobnie można pokazać, że inną wartość ma optymalna konduktancja źródła 
dla układu WC [6]. 
Wpływ sprzężenia zwrotnego omówiliśmy ogólnie w rozdziale 4 (p. 4.2.5). Przy- 
pomnijmy teraz, że jeżeli stan dopasowania i dostrojenia wzmacniacza ze sprzęże- 
niem i bez sprzężenia byłyby takie same, to współczynnik szumów wzmacniacza ze 
sprzężeniem byłby większy (zazwyczaj niewiele). Odstępstwo od tej zasady wystę- 
puje tylko wówczas, kiedy we wzmacniaczu występują szumy skorelowane (patrz 
np. [32], [37], przy czym zmniejszenie współczynnika szumów w wyniku odpo- 
wiednich sprzężeń zwrotnych jest stosunkowo niewielkie, a komplikacja układu 
i wrażliwość na dobór elementów sprzężenia znaczna. 
Pewnego omówienia wymaga jeszcze wrażliwość współczynnika szumów na nie- 
kontrolowane, pasożytnicze sprzężenia zwrotne. 
Powstają one zwykle w wyniku istnienia pojemności międzyelektrodowych lub 
międzyelementowych oraz indukcyjności zarówno doprowadzeń, jak i połączeń. 
Wpływ takich sprzężeń na współczynnik szumów może być teoretycznie kompen- 
sowany odpowiednią zmianą stanu dopasowania na wejściu wzmacniacza [68]. 
Realizacja tej zmiany może być jednak kłopotliwa i wymagać np. zmian w kon- 
strukcji rezonatorów, linii paskowych itp., a niekiedy praktycznie niemożliwa, 
gdy sprzężenia te ulegają zmianom w czasie pracy wzmacniacza (przykładowo — 
wahania wartości Cr.). 
Wrażliwość współczynnika szumów na takie sprzężenia zależy ogólnie od układu 
wzmacniacza i wartości jego marginesu stabilności. 
W przypadku wzmacniaczy selektywnych o pojedynczych obwodach rezonanso- 
wych i przeciętnych marginesach stabilności przyrosty współczynnika szumów 
wynikają głównie z powodu powstających w tym przypadku zmian składowej 
reaktancji impedancji wejściowej wzmacniacza [3]. 
Przyrost współczynnika szumów AF, wywołany zmianami b;> (np. Cr.) wynosi 
około 


Gott i 


AF, 0,Tręt * Ba PRA Dal : (Rsz + reg) AD > (8-35) 
» 8 


gdzie: G, — konduktancja źródła sygnału widziana z zacisków wejściowych 
tranzystora (przetransformowana), zwykle bliska g;;, 


by =lmyyja,) Bia — Imy,2lo, 


Przyrost współczynnika AF, wywołany zmianami indukcyjności doprowa- 
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2 
AF, £ zp * (G9+G,+81:)* [C21(G,+G,)+C11g21] (8-36) 


gdzie: _G,— konduktancja dynamiczna obwodu rezonansowego (wejściowego) 
widziana z zacisków wejściowych tranzystora 


gi; = REVylo, 
W często spotykanych przypadkach: 
G, < G, 
| Gy = £i1l 
i wówczas 
AF, m ARg-: oo AL-(gyy ba Łoźay biu) (8-36) 


Uwzględniając częstotliwościowe zmiany parametrów y;; tranzystorów (patrz roz- 
dział 1) możemy stwierdzić, że [3]: 

1) zmiany współczynnika szumów AF, odpowiadające praktycznie 
spotykanym zmianom Ab; są na ogół pomijalne'” i — co warto podkreślić —- 
nie wzrastają zazwyczaj z częstotliwością; 

2) zmiany współczynnika szumów AF, odpowiadające zmianom in- 
dukcyjności doprowadzenia emitera AZ, na ogół rosną z częstotliwością i przy 
J/ > 100 MHz oraz przyrostach rzędu nH mogą osiągać stosunkowo duże wartości. 
Szczególnym przypadkiem układowej optymalizacji współczynnika szumów jest 
stosowanie równoległych połączeń kilku ES. 

Koncepcja takiej optymalizacji polega na tym, że przy połączeniu n ES sygnał 
może wzrosnąć n-krotnie (sumowanie „,algebraiczne” sygnałów całkowicie skore- 
lowanych), natomiast szumy własne wzmacniacza nie powinny wzrosnąć więcej 
niż yn-krotnie (sumowanie „geometryczne” całkowicie nieokreślonych szumów 
poszczególnych ES). 

We wzmacniaczach z tranzystorami bipolarnymi rozwiązania takie dają pozy- 
tywne skutki wówczas, kiedy rezystancje źródła sygnału są zawarte w granicach 
od kilkudziesięciu do kilkaset omów. 

Natomiast w przypadku wzmacniaczy z tranzystorami unipolarnymi i lampami 
układy takie znajdują zastosowanie nawet wówczas, gdy rezystancje te sięgają po- 
ziomu MQ. 

Ograniczone zastosowanie takich rozwiązań wynika z tego, że połączenie wielu 


"ES stwarza duże trudności w zapewnieniu stabilności wzmacniacza, natomiast 


zysk z połączenia 2-3 ES jest ograniczony i praktycznie na ogół niewielki. 

Na koniec warto zauważyć, że dynamiczne rezystancje uzyskiwane w układach 
ze sprzężeniem zwrotnym mają często poziom szumów niższy od szumów ter- 
micznych opornika o danej rezystancji i temperaturze otoczenia. 

Przykładowo — rezystancja wejściowa lampy wywołana wpływem indukcyjności 


1) Zmianom ACr, = 0,1 pF odpowiadają zazwyczaj przyrosty AF, = 0,01. 


doprowadzenia katody jest źródłem szumów odpowiadających szumom termicz- 
nym przy temperaturze znacznie niższej od temperatury otoczenia [38]. 


DOBRE (8-37) 


Podobnie układ przedstawiony na rys. 8-29 [38] ma rezystancję wejściową, której 
szumy odpowiadają szumom termicznym przy temperaturze 7, = nT, 


Rys. 8-29. Przykład układu 
realizującego rezystancję [| = | |8z 


_ o małych szumach własnych z 
gdzie: 
1 Real ZSR 
AN - SZ z m 8-38 
ż Bo KJ (8-38) 


R,, — równoważna rezystancja szumów lampy, 


co dla warunku SR, > I można zapisać w postaci 
nm — | (8-38') 


Widać więc, że m może przybierać wartości poniżej jedności, co świadczy o tym, 
Że wartość szumów odpowiada temperaturze 7, znacznie niższej od temperatury 
otoczenia 7,. Dalsze przykłady tego typu — patrz [38]. 


8.1.8. Optymalizacja stosunku amplitudy sygnału do szumów 
własnych 


Jak wynika z definicji, współczynnik szumów jest parametrem przydatnym do 
opisywania cech szumowych wzmacniacza w przypadku, gdy kryterium jakości 
jest stosunek mocy sygnału do szumu. Jednakże w wielu przypadkach (np. radio- 
lokacji) zależy nam na tym, by wartość maksymalna sygnału wzmacnianego do- 
statecznie przewyższała poziom szumów i zakłóceń. Problem ten sprowadza się 
do zagadnienia tzw. optymalnej filtracji [19], [39]. 

Jeżeli na wejściu układu liniowego o transmitancji k(w) działają równocześnie: 
sygnał wzmacniany s(£) i szum n(t), przy czym widmo energetyczne szumu jest 
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równomierne (szum biały), natomiast sygnał ma znane widmo S(0), gdzie 


+0 +0 
s(t) = > ( Ś(o)e' "dw = = ( S(w)e”":- eśttdw (8-39) 
= 00 — 60 


wówczas największy stosunek maksymalnej wartości sygnału do skutecznej war- 
tości szumu na wyjściu wzmacniacza otrzymamy, kiedy transmitancja wzmacnia- 
cza będzie [39] 


kgpi(jo) * Ap S*(jo)e" "9 = 49 S(0)e" 79569) + gu iato (8-40) 


dzie: t, — moment osiągania przez sygnał wartości maksymalnej, 
p » J 


$*(jo) — wartość zespolona sprzężona z S(ja). 


Fizycznie dzieje się tak dlatego, że przy transmitancji k,,, otrzymujemy charakte- 
rystykę fazową o przeciwnym znaku wobec faz składowych widma sygnału, co 
powoduje, że następuje kompensacja faz składowych widma i dodają się one alge- 
braicznie, dając wartość maksymalną sygnału w chwili £,. 


w(i) Ó 
wt) A 
O R 
sP |4lż) 
ą SR 
; | [Z Linia „SE 
5 opóźniająca 


Rys. 8-30. Ilustracja do przykładu optymalnej 
filtracji 


(i 2 


Przykładowo [17], gdy sygnał ma postać pojedynczego impulsu, pokazanego na 
rys. 8-30a, wówczas widmo sygnału 


l , 
0) = ——-(1—e73% (8-41 
S(jo) e USE) | ) 
a więc zgodnie z (8-40) optymalna transmitancja jest 
Ka:(jo) = - (e'770— 1)e eo (8-42) 


Warunkiem realizowalności jest tutaj to, by £, 2 r. [16]. Przyjmując £, = z, do- 


stajemy 


; a Szcz ; 
Kuli) = (1-070) (8-42) 


Przykład realizacji takiego układu przedstawia rys. 8-30b, natomiast przebieg na- 
pięcia wyjściowego — rys. 8-30C. 

Przykłady optymalnych filtrów dla innych rodzajów sygnałów — uwzględniające 
warunki fizycznej realizowalności — patrz np. [17], [39]. Czasami optymalizację 
tego rodzaju sprowadzamy do poszukiwania optymalnych parametrów żądanego 
układu (np. typowego wzmacniacza RC — gdzie mamy do czynienia z.różniczko- 
waniem i całkowaniem sygnałów, a optymalizacji podlega np. stosunek stałych 
czasowych). Jest to sytuacja często występująca we wzmacniaczach stosowanych 
w technice jądrowej, szczególnie — spektometrii. Szereg interesujących wyników 
szczegółowych i rozważań na ten temat można znaleźć np. w [7], [8], [9]. 


8.1.9. Wzmacniacze parametryczne 


Koncepcja wzmacniaczy parametrycznych zrodziła się na bazie spo- 
strzeżenia, że elementy reaktancyjne — nawet nieliniowe — nie są 
źródłem szumów termicznych”. 


Równocześnie np. nieliniowa pojemność może przekształcać widmo sygnału, 
tzn. przenosić energię z jednego zakresu częstotliwości na inny. W rezultacie 
pojawiła się bardzo szeroka klasa wzmacniaczy, modulatorów i mieszaczy reak- 
tancyjnych, nazywanych — ze względu na występującą zmianę pojemności lub 
indukcyjności w czasie — parametrycznymi [49], [48], [40], [41], [42], 
[43], [51]. 

Prostym przykładem jest tutaj układ pokazany na rys. 8-31. Przedstawiona na rys. 
8-31a dioda D,„ wraz z tzw. źródłem ,„pompującym” (E,, »„) o małej impedancji 
pracuje w zakresie zaporowym i gdy amplituda tylko tego sygnału pompującego 
jest znaczna (dziesiątki-setki mV) może być dostatecznie dobrze zastąpiona 
Z punktu widzenia ,„małych” sygnałów, a więc sygnału wzmacnianego (£,, w;), 
zmienną w czasie pojemnością C(t) [50], [49]. Załóżmy ponadto, że obwód „„ja- 
łowy” (patrz rys. 8-31b) jest dostrojony do pulsacji w;, spełniającej warunek 


0p = 0;s+0; (8-43) 


a obwód sygnałowy — do pulsacji w,, przy czym wy > w,. Wówczas napięcie 
sygnału o pulsacji w;, powstające na obwodzie sygnałowym, praktycznie w ca- 
łości jest doprowadzane do pojemności C(t), bowiem obwód „„jałowy”” — znacz- 
nie odstrojony — stanowi prawie zwarcie [40], [39]. 


1) Fluktuacje pojemności złączonych lub fluktuacje indukcyjności związane z ruchami domen 
(„skoki” Barkhausena) stają się źródłem szumów dopiero pośrednio (w stanie polaryzacji) 
i mają zazwyczaj niewielki poziom. 
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Załóżmy także, że okresowa zmienność pojemności C(t) jest taka, że jej dobrym 
przybliżeniem będzie 


C(t) = C= ACcoso5t (8-44) 


Przyjmując, że obwód sygnałowy jest dostrojony i ma dużą selektywność (dobroć), 
możemy dla stanu ustalonego napisać 


u,(t) = U;cos(o,t+9;,) (8-45) 


obwód sygnałowy sd, (2 Obwód, jałowy” 
| 
6q 6 > ly 
| ji Rys. 8-31. Przykład prostego 
Gy =mfój wzmacniacza parametrycznego 


Przy takich założeniach prąd płynący pod wpływem napięcia u, przez C(t) wynie- 
sie 
dq _ d(Cn, ) du; dC 


a =p dr 7 dr Far SĄ 
Podstawiając tutaj (8-44) i (8-45) łatwo pokażemy, że 
1 
ią (t) = —(0; Co U, sin (0;f+ 94) +z% ACU; sin(o;f— 01) + 
+ ig(0, +0.) | (8-47) 


gdzie ią — składowa prądu o pulsacji (0, +o.). 
Składowa druga tego prądu — o pułsacji w, — płynąc przez dostrojony obwód 
jałowy wytwarza na nim napięcie 


u(t) = ——— sia(ajt— p) = Uasin(o;t— p) (8-48) 
2 
Jednakże dla tego napięcia obwód sygnałowy stanowi praktycznie także zwarcie 


(duże odstrojenie), a więc będzie ono nieomal w całości doprowadzone do pojem- 


ności C(t), wytwarzając teraz prąd ią(t) (patrz rys. 8-31b), zgodnie z zależnością 


; du dC 
i.(t) = TELL YA = ©;Co' U,cos(w;t— p,) + 
$ aAG U,cos(o,t+9,)+ig (0, +0;) (8-49) 


2 
gdzie ix — składowa prądu o pulsacji (0, +o;). 
Ponieważ prądy i, (£) i i,(t) — patrz rysunek — mają kierunki przeciwne, wypad- 
kowy prąd o pulsacji w, płynący przez C(t) (diodę) można zapisać jako różnicę 
odpowiednich składowych (8-47) i (8-49) 


i(o;t) = 0; CU) sin(o,1+,)- 0, ACU,cos(o,1+9,) (8-50) 


Identyczne składowe otrzymalibyśmy dołączając do zacisków obwodu sygnało- 
wego dwójnik pokazany na rys. 8-32, a więc zawierający ujemną konduktancję. 


Rys. 8-32. Schemat zastępczy 
wzmacniacza parametrycznego 


Łatwo teraz pokazać, że skuteczne wzmocnienie mocy wyniesie 
r 
Pico — 4G, G, 


kpso 5 PB." (FG (8-51) 
gdzie: P,G, — moc wydzielana w konduktancji obciążenia, 
P, — moc dysponowana źródła sygnału, 
G, = G4+G, +G, 
Gy = M?G; 
= _wso;AC? 
G, = "a <0 
Wprowadzając współczynnik odtłumienia (regeneracji) 
_ IG.| _ w;w,AC? 
ORA AGZG 27 
otrzymamy 
4G4G, , 
Kkpso GZU- aż (8-51') 


skąd widać, że może ono być większe od jedności (szczególnie gdy a — 1). 
Stosując przedstawiony tutaj model parametryczny dla sygnałów nieco odstrojo- 
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nych od rezonansów możemy pokazać, że względna szerokość pasma (—3 dB) 
wzmacniacza [48]* wynosi 


1 1-a 
ZAfza8 = pom CHG, GF dla axzl (8-53) 
G Ga 
lub 
1 AC —— 
24 A LLL (1a 8-53 
a Z REEEJ: (GEJ V S.fi(l—a) (8-537) 
kiedy | 


G, Ri! G 
2x(C,+C€C,)  2n(C2+C5) 


Pole wzmocnienia dia wartości a z 1 (dużych wzmocnień) wynosi 


ia=zl 


z G,G, 1 
E ońn2 VGG 1 < 
V Kpso* ZAfzas TG.  C,+C% k, Cz: Co (8-54) 
G; G 


a więc nie zależy od stopnia odtłumienia. 

Wymiana wzmocnienia na pasmo jest realizowana poprzez zmianę współczynnika 
KA 
G, | 
sygnału pompującego, od którego zależy wartość AC. Otrzymujemy wówczas 
zmianę charakterystyk zilustrowaną rys. 8-33 [22]. Z rysunku widać, że względna 


odtłumienia a = , a więc w najprostszym przypadku przez zmianę amplitudy 


Kos 


Rys. 8-33. Zmiana charakterystyk 
częstotliwościowych wywołana zmianą 
wzmocnienia Kpso [22] 


QH 060 006 00264902 406 GÓ0 GA 


G 
4) Zauważmy, że wyrażenia ZG ECJ we wzorze (8-53) określają pasma (3 dB) odpowied- 


nich obwodów. 


szerokość pasma takich prostych wzmacniaczy jest niewielka (szczególnie przy 
większych wzmocnieniach). Dlatego zrozumiałe są poszukiwania takich struktur 
wzmacniaczy parametrycznych, przy których możemy otrzymać szersze pasma 
(przy żądanym i znacznym wzmocnieniu). Okazuje się [35], [44], [41], [49], że 
jest to problem złożony, wymagający w szczególności uwzględnienia dodatkowych 
parametrów diod waraktorowych, stosowania obwodów sprzężonych i kompensu- 
jących” oraz kaskadowego łączenia kilku wzmacniaczy parametrycznych (często 
o różnych generatorach „„pompujących )?. 

Trzeba podkreślić, że szczególną rolę przy optymalizacji wzmacniaczy paramet- 
rycznych odgrywają parametry diody waraktorowej. Jej warunki pracy dobiera- 
my tak, by chwilowe wartości napięć leżały w zakresie zaporowym diody, tzn. by 


U = (Upo+gx) +U, = Us+U,<0 (8-55) 
gdzie: U, — amplituda napięcia ,„pompującego”, określona na zaciskach 
złącza diody, 


gk — różnica napięć kontaktowych, 
Upo — wstępna polaryzacja. 
Wówczas przy sinusoidalnych zmianach u„(t) pojemność złącza (odwrotnie pro- 
porcjonalna do pierwiastka z napięcia) ulega okresowym zmianom, co pozwala 
napisać 


© 
C = C,(U,)- AC(U,)cosw,t+ > C,cosno,t (8-56) 
5 n=2 
Stosunek 
AC _, 
Cc 


Rys. 8-34, Schemat zastępczy diody waraktorowej b—— 


Dioda rzeczywista ma ponadto parametry ,,pasożytnicze” — o zrozumiałej inter- 
pretacji fizycznej — prowadzące do schematu zastępczego pokazanego na rys. 
8-34. W przypadku typowych diod stosowanych w parametrycznych wzmacnia- 


1) Najczęściej obwód kompensacyjny ma postać dodatkowego obwodu rezonansowego, dołą- 
czanego do obwodu sygnałowego lub jałowego dla odpowiedniego ukształtowania charakterysty- 
ki. Można pokazać [49], że gdy w; > w,, większy zysk daje włączenie obwodu kompensacyjnego 
do obwodu sygnałowego, przy czym dalsza komplikacja struktury kompensującej daje już zysk 
nieznaczny. Przykładowo — przy kyso = 16 dB -— pojedynczy obwód daje wzrost względny 
szerokości pasma z ok. 5%, do 15%, gdy dołączanie dalszych obwodów może powiększyć to 
pasmo najwyżej do 25%, | 

+) Szczególnie interesujące są rozważania zawarte w [36], dotyczące (str. 128—135) maksymalnej 
wartości pola wzmocnienia wzmacniaczy parametrycznych. 
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czach w.cz. (mikrofalowych) L x 1--5 nH, r,=1=50, C,= 0,1--0,4 pF, 
Cz = 0,2->0,6 pF. Dioda taka pozwala realizować wzmocnienie w ograniczonym 
pasmie częstotliwości, przy czym jeżeli zdefiniujemy tzw. pulsację krytyczną diody 


Wy Z ——  —— = ZNfy (8-57) 


gdzie m, — maksymalna głębokość modulacji, sięgająca 0,7--0,8 przy złączach 
stopowych i mniejsza (0,4--0,5) przy złączach dyfuzyjnych, wówczas dla uzyska- 
nia znacznego wzmocnienia przy niewielkich szumach musi być” 

w, 2 (2-4)0; (8-58) 
Podstawowym parametrem wzmacniacza parametrycznego jest jednak, jego współ- 
czynnik szumów. Ponieważ składowa stała prądu płynącego przez diodę jest zni- 
koma (107*=-107” A), szumy śrutowe są pomijalne. Także takie dodatkowe 
Źródła szumów jak fluktuacje pojemności [15] lub fluktuacje sygnału pompują- 
cego nie grają zazwyczaj znaczniejszej roli. Tak więc głównym źródłem szumów 
są w takich wzmacniaczach szumy termiczne, które zresztą mogą być zmniejszane 
drogą chłodzenia. Jeżeli uwzględnimy rezystancję strat diody r,, wówczas [przy 
spełnieniu warunku (8-58)] konduktancja dynamiczna obwodów ulegnie zmianie 
do wartości 

G4, £ Gy +ożCgr, 


8- 
Ge = G> +o0jC$r: ( > 
Szumy termiczne obwodu jałowego wyniosą zatem 
UA, = 4kTj-—|--Af | (8-60) 
Gz 


Rys. 8-35. Szumowy 
schemat zastępczy prostego 
wzmacniacza 
parametrycznego 


gdzie T; — temperatura obwodu jałowego, dając, zgodnie z (8-49), przyrost 
szumów w otoczeniu częstotliwości sygnału wynoszący 


wzAC? 
ies = Gz - 4KT,* Af (8-61) 
ME z 000; AC? ź WE Z. . 
Uwzględniając, że |G,| = —4G,, z MOŻNA ten przyrost napisać inaczej w po- 
2c 
staci 
iż, = " "4AkTIG.JAf (8-61') 
j 


1) Częstotliwość krytyczna f, współczesnych diod osiąga wartości rzędu 150 GHz. 


W ten sposób, dla wąskiego otoczenia częstotliwości sygnału odpowiadającej do- 
strojeniu obwodów, otrzymujemy szumowy schemat zastępczy pokazany na rys. 
8-35, gdzie | 


iż = 4kT4GGAf 
iż zj 4kT; G;.Af > 
da: e. 
sań == 4kT; mcd 
Moc szumów w s 3 Piz 
_dz+iż+iż+iżj, | 8-63 
Pszc(G,) =" - (G.+G.)? G, ( ) 


Moc szumów w obciążeniu, pochodząca od szumów termicznych rezystancji źródła 


;2 


A SER 8-64 
Psz0(G,) (G,+G.)? G, ( ) 

a stąd — Bezpo zelo z SEL współczynnika szumu 
T, Ge , TŁ Go, Tj 0 |G.| (8-65) 


iż z: 
P-Ę+E += Ę GAEL G "TYG Ta; G, 
Niekorzystny wpływ wzmacniania szumów obciążenia usuwamy we wzmacnia- 
czach mikrofalowych tego typu stosując cyrkulator (układ wielowejściowy, poz- 
walający jedynie na przepływ energii w określonym kierunku, np. źródło sygna- 
łu — wzmacniacz — obciążenie [40], [35], [20]). 
We wzmacniaczu z cyrkulatorem znika człon wynikający z szumów obciążenia, 
tzn. współczynnik szumów wynosi 


T. G, ©, Tj IG, 
TG, o; T, G, 


g 


F, (8-657) 


Współczynnik szumów jest więc tutaj zależny bezpośrednio od temperatury, w któ- 
rej znajdują się elementy wzmacniacza, przy czym, szczególnie we wzmacniaczach 
chłodzonych (np. ciekłym azotem, gdy 7. 77 K) otrzymujemy bardzo małe 
współczynniki szumów, nawet w zakresie wielkich częstotliwości wzmacnianych 
(patrz rys. 8-36) [53]. 

Z rysunku tego widać, że mniejszymi szumami odznaczają się jedynie masery. Są 
to wzmacniacze pracujące dzięki wykorzystaniu oddziaływania (kwantowego) 
pomiędzy falą elektromagnetyczną a odpowiednim ciałem stałym — kryształem 
diamagnetycznym (np. rubinem z odpowiednim optymalizowanym domieszko- 
waniem chromem), umieszczonym w silnym polu magnetycznym i intensywnie 


1) Uwzględniamy tutaj szumy termiczne konduktancji obciążenia, ponieważ ulegają one wzmoc- 
nieniu. 
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chłodzonym (np. do temperatury ciekłego helu). Są to — jak widać — wybitnie 
profesjonalne urządzenia i jako takie nie wchodzą w zakres tej książki. Zaintere- 
sowanych Czytelników odsyłamy np. do [21], [47], [48]. 


Rys. 8-36. Orientacyjne zmiany 
4 częstotliwościowe 

kl ofalibieżączj| j współczynnika szumów różnych 
0 15 2 345 7 0 15 20  6k wzmacniaczy selektywnych [53] 


Rys. 8-37. Wzmacniacz 
parametryczny z ortogonalnymi 
polami magnetycznymi [52] 


Wzmacniacze parametryczne znajdują także czasami zastosowanie na drugim krańcu widma 
przy wzmacnianiu sygnałów o bardzo niewielkich częstotliwościach. Przykładem mogą być np. 
parametryczne wzmacniacze z tzw. ortogonalnymi polami magnetycznymi [52], pokazane na 
rys. 8-37a, których równoważna rezystancja szumów R,., (patrz rys. 8-37b) może być znacznie 
mniejsza od rezystancji szumów wzmacniaczy innych typów. Działanie ich przebiega analogicz- 
nie jak wzmacniacza omówionego wyżej, z tą różnicą, że mamy tutaj modulowaną (prosto- 
padłym polem magnetycznym o częstotliwości pompującej w,) indukcyjność. 


b 
AŻ kie 
9, 7 
+ - 7/5 —| 
JI Ś 
tp, lp ż 


JS 
Demoaator 7 
Wy 


Rys. 8-38. Przykład wzmacniacza modulacyjnego [44] 
DI, D2 — diody Zenera (D808) użyte jako nieliniowe pojemności o Cz = 350 pF 


10 20 50 160 200 


Natomiast na odmiennej zasadzie działają tzw. wzmacniacze modulacyjne (nazywane także 
parametrycznymi [44]), w których sygnał wzmacniany powoduje modulację amplitudy sygnału 
pompującego — modulowanego. Ponieważ modulacja jest przeprowadzana dzięki nieliniowym 
pojemnościom złączowym (często diod Zenera), otrzymuje się korzystne własności szumowe. 
Prosty przykład takiego wzmacniacza pokazano na rys. 8-38a, a zmiany jego równoważnej re- 
zystancji szumów — na rys. 8-38b. Są to wyniki konkurencyjne wobec innych rozwiązań. Dodat- 
kową zaletą takich wzmacniaczy jest to, że pozwalają uzyskiwać w nieco zmodyfikowanych, 
mostkowych układach tezystancje wejściowe rzędu 103-107 Q. 


8.2. _ Wzmacniacze o granicznych impedancjach 
8.2.1. Uwagi ogólne 


Przy wzmacnianiu sygnałów bardzo często stajemy wobec konieczności budowa- 
nia wzmacniaczy o bardzo dużych impedancjach wejściowych (rzędu MQ i więcej) 
lub też wzmacniaczy o możliwie małych impedancjach wyjściowych (rzędu omów, 
a nawet mniej). Impedancje takie stają się wówczas krytycznymi parametrami 
wzmacniacza, a ich wartości stają się zbliżone do wartości granicznych osiąganych 
we wzmacniaczach. 

Pierwszy przypadek (Z, — duże) występuje wówczas, gdy impedancja źródła 
sygnału jest duża. Dużej konduktancji wejściowej wzmacniacza towarzyszy wów- 
czas duża strata wzmocnienia skutecznego lub stosunkowo niewielkiej pojem- 
ności wejściowej towarzyszą duże zniekształcenia sygnału (ograniczanie w.cz. 
wskutek całkowania). Drugi przypadek odpowiada obciążeniu wzmacniacza ma- 
łymi — a szczególnie zmienianymi — impedancjami. Istotne jest przy tym w prak- 
tyce obciążenie wzmacniacza znaczną pojemnością (np. przewodów ekranowa- 
nych o znacznej długości). Optymalne rozwiązanie wzmacniacza zależy od pasma 
wzmacnianego, a szczególnie wartości górnej częstotliwości granicznej, przy 
czym realizacja tych warunków na impedancje robocze poprzez zastosowanie 
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transformatorów jest możliwa bardzo rzadko. Najczęściej stosujemy w takich 
przypadkach układy wtórnikowe (proste lub złożone) i odpowiednie sprzężenie 
zwrotne. 


8.2.2. Proste układy wtórnikowe 


Wzmacniacze pracujące w układzie WO (wspólna elektroda odbiorcza) — jak 
wykazaliśmy w rozdziale 2 — nie odwracają fazy i mają wzmocnienie napięciowe 
zbliżone do jedności. Tak więc napięcie wyjściowe ,„powtarza” napięcie wejściowe - 
(wtóruje) — stąd powszechnie stosowana nazwa takich wzmacniaczy — w tór- 
niki. Najprostsze przykłady wtórników przedstawia rys. 8-39. 


O 
Rę= Ryl Byle 


I: byp=2650 
tyb 03110 
korg>"0. 389 
bs2g* 42210 85 
by 577 Rys. 8-39. Proste 

TAE hy, =2682 układy wtórnikowe 
łyse 077103 (a, b) oraz przykładowe 
gy 0386 5 zależności rezystancji 
eeg =06-10755 
ELA wtórnika z tranzystorem 

| bipolarnym od 


obciążeń [54] (c) 


Rezystancja wejściowa"? wtórnika z tranzystorem MOS wynosi praktycznie 


„  RiRa 
r„e RR +R; (8-66) 
natomiast 
1 
Tyy — ra (8-67) 


1) Tutaj i dalej rezystancje robocze podano dla częstotliwości ,,średnich”, przy których wpływ 
pojemności uważamy za nieznaczny. 


'Rezystancje wtórnika z tranzystorem bipolarnym wynoszą odpowiednio (dla śred- 
nich obciążeń) 

5 Rglrw + +80) '(Ro+ re) M Rp Rweo (8-68) 
* Rs+frw+(1+80.)' (Rotre)]  Ra+ Rweo 
ATZ = ik, ; B= fa Ka 
8 * 1+8, Rz+R; R++ R 


Tw 


(8-69) 


Wzór (8-68) jest prawdziwy w podanej postaci jedynie dla rezystancji obciążenia 
nie większych od kilku kQ. W ogólnym bowiem przypadku trzeba uwzględnić 
w schemacie zastępczym tranzystora konduktancje upływności złącza kolektoro- 
wego (równoległą do wejścia) i wynikającą z modulacji szerokości bazy wartość 
gec. W rezultacie rzeczywisty przebieg R„.o (dla prądów 7; x 1 mA) ma charakter 
pokazany na rys 8-39c. 

Widać zatem, że wtórnik z tranzystorem MOS ma stosunkowo dużą rezystancję 
wyjściową [wzór (8-67)] — rzędu setek omów. Natomiast wtórnik z tranzystorem 
bipolarnym ma rezystancję wejściową zależną od obciążenia, jednak zawsze mniej- 
szą od 1/h4+, (rzędu MQ) i podobnie rezystancję wyjściową większą Od re, o war- 


„, Ra 

tość +8," 

Zmniejszanie rezystancji wejściowej przez oporniki polaryzujące (R;, R;) może 
być ograniczone w układach wykorzystujących zjawiska Millera i pokazanych 
na rys. 8-40. 


Rys. 8-40. Wtórniki 
z ograniczonym wpływem 
oporników polaryzujących 


W układach tych kondensator C, praktycznie zwiera (dla składowych zmiennych) 
punkty 4 1 B, dzięki czemu przez opornik R5 płynie niewielki prąd proporcjonalny 
do niewielkiej zwykle różnicy napięć U, — U,. Można łatwo pokazać, że dla ma- 
łych częstotliwości: 

— układ z rys. 8-40a 


R 
R. = (R.J|Rzl|R;||1/g4) % R 


Rue = Rp | 8a R.+ FL | 
(8-70) 
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— układ z rys. 8-40b 
Rg 
Rg+ Tpbr Tyre 


Rp 
© Ratrwotrw (BoRrtrwe Tr) (8-71) 


R, = (R-lIR>l|R;|11/8ec) x R, 


R. a |( +z| (rw rze) + RL(1 +8.) m 
B 


Rezystancja wyjściowa takich układów ulega niewielkim zmianom, bowiem 


_w układzie z rys. 8-40b 


_Ra(fwe FTobr) 
ZE Rp tree Ery a ki Tyre Tyt Rą (8-72) 
wy 118 Rpg 1+8, 
e Ryt pre E Tpbr 


a więc jest praktycznie identyczna jak w układzie z rys. 8-39b [wzór (8-69)]. 
Jeżeli sygnały wzmacniane przez wtórnik są niewielkie, wówczas jego własności 


Rys. 8-41. Schemat zastępczy wtórnika 
z tranzystorem bipolarnym 

i obciążeniem o charakterze 
pojemnościowym (Co, Ro) 


Ńs> kz” ryb 


częstotliwościowe i czasowe można wyznaczyć opisując tranzystor właściwym 
schematem zastępczym”. Przykładowo — dla wtórnika z rys. 8-39b obciążonego 
dwójnikiem R,, C, otrzymujemy wówczas układ zastępczy pokazany na rys. 
8-41. Wówczas [34] skuteczne wzmocnienie napięciowe można zapisać w postaci 


©r+-S 
k,s(5) R 


R, R ; kd 
z -"iO.ROxaR "6 
| z | + R, +07r R; T + 1+8, + 


FETGO Rs | (8-73) 


gdzie: 


R,R 
oj = wr(1+ Cz |; R, = Rętry = P<-+ryp 


e 


Jeżeli C, = 0, wówczas odpowiedź na skok jednostkowy h(t) jest zawsze mono- 
toniczna, a czas narastania r, ograniczony wartościami Tym i Tm, gdzie 


1) Własności prostych wtórników w skali częstotliwości są podane w rozdziale 5 (p. 5.6.3.2). 


2 E 8/619 


Tnm < Ta < UnM 


z LZ 
Tam = Ta|n,=0 X 7 (8-74) 
1+P 
TnM F TylR,= 0 = 2,2(1 +0r Cr.R)"H 


Kiedy pojemność obciążenia C, rośnie, czas narastania początkowo nieco maleje, 
osiągając minimum przy Co;x,", gdzie 


R 2 
(+ * toy RC.) 
JOE ZEOKAKI 8 


407q R, 
a następnie nieznacznie wzrasta, przy czym równocześnie pojawiają się pseudo- 
oscylacje?? (pojedyncza „górka” na odpowiedzi impulsowej). 


Cokr R 


= CTe (8-75) 


a 5 


Uwe 


Uwe 


Rys. 8-42. 
Oscylogramy napięć 
we wtórniku 

z obciążeniem 
pojemnościowym 


Jeżeli sygnały wzmacniane stają się duże, wówczas liniowe schematy zastępcze 
nie mogą zadowalająco opisać własności wtórnika. Powstają w takich warunkach 
specyficzne zniekształcenia nieliniowe, związane z dużymi zmianami rezystancji 
wyjściowej wtórnika i bezwładnością tranzystora. 

Przykładowo, na rys. 8-42 pokazano oscylogramy napięć występujących we wtór- 


1) Osiągamy wówczas podwójny biegun rzeczywisty transmitancji (8-73). 
2) Dla ich usunięcia włączamy zazwyczaj szeregowo z bazą dwójnik złożony o rezystancji R 
i równoległej pojemności C, odpowiednio dobranych [55]. 
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„niku z tranzystorem bipolarnym, przy obciążeniu pojemnościowym oraz stero- 


waniu impulsem prostokątnym o znacznej amplitudzie [55], [56]*. 

W chwili ż, napięcie na pojemności obciążenia C, ma pewną określoną wartość 
i skok odtykający (dodatni dla n-p-n, ujemny dla ;p-n-p) w całości działa na złącze 
emiterowe, dzięki czemu prąd bazy jest duży, dając nagromadzenie w bazie ła- 
dunku przewyższającego stan ustalony, przez co powstaje pseudooscylacja prądu 
kolektora (patrz rys. 8-42a). Oscylacja prądu może jednak nie wytworzyć oscylacji 
napięcia wyjściowego, jeżeli wartość pojemności obciążenia C, jest odpowiednia. 
Natomiast zbocze zatykające wytwarza stąn, w którym napięcie u„, na konden- 
satorze C, staje się w pewnym okresie wyższe od napięcia wejściowego uwe. 
W takim stanie napięcie u, (tranzystor n-p-n) staje się ujemne i tranzystor ulega 
zatkaniu. Rozładowanie pojemności C, następuje wówczas praktycznie przez 
rezystancję R, — dając czas opadania £ tym dłuższy, im .R, większe (patrz rys. 
8-42b). Jeżeli napięcie u,, osiągnie wartość odtykającą tranzystor w pewnym mo- 
mencie t;, wówczas rezystancja tranzystora gwałtownie maleje (do kilku ©), 
co radykalnie przyspiesza rozładowanie. 

W przypadku wtórników z innymi ES mamy analogiczne zjawiska — przy czym 
we wtórnikach lampowych dodatkowym zjawiskiem jest pojawianie się w pewnych 
okresach prądu siatki (gdy us,x > 0), co zazwyczaj prowadzi do nieliniowych 
zniekształceń impulsów [56]. 


8.2.3. ' Wtórniki złożone 


Analizując impedancję wejściową prostego wtórnika, np. z tranzystorem bipo- 
larnym pokazanym na rys. 8-40b, zauważymy z łatwością (patrz rys. 8-43) że ogra- 


uylt) 


Rys. 8-43. Fragment wejściowy 
wtórnika przedstawiający elementy 
ograniczające impedancję wejściową 


niczenie impedancji wejściowej wynika z obecności Rg, g11—Ci1> 812—C12; 
a także z tego, że sygnały zmienne w punktach 4, Bi C nie są identyczne z sygna- 
łem u, (t)?. Wynika stąd celowość wyboru właściwego tranzystora i jego punktu 


1) Patrz także rozdział 5, gdzie zagadnienie to zostało rozpatrzone nieco szerzej. 
2) Oczywiście dla r„e = 00 musi być i; = iy = iy” = 0 (patrz rys. 8-43). 


pracy (niewielki prąd Ic — rzędu 10--100 uA—i odpowiednie napięcie Ucz, 
zapewniające optymalne g,;, g12, C11, C12 oraz R5), a także takiej rozbudowy 
układu — zazwyczaj poprzez dodanie dalszych ES — przy której u,(t) % uz(t) Z 
% uc(t) © u;(t). 

Przykładowo, stosując układ pokazany na rys. 8-4la, otrzymujemy zbliżenie 
ug(t) do u,(t), bowiem rezystancja obciążająca pierwszy wtórnik (tranzystor 77) 
jest rzędu 


Ric (8-76) 
het Ta Ri 


a więc duża, co zapewnia wzmocnienie napięciowe od bazy tranzystora TI do 
jego emitera bardzo bliskie jedności i powoduje, że rezystancja wejściowa (od 
bazy tranzystora 71) wynosi w przybliżeniu 


1 
Rwer1 m hy 1e1 +Bo1 j (BU) 


ha2bi 


Równocześnie tranzystory TI i T2 (tworzące tzw. układ superalfa) mają łączne 
zwarciowe wzmocnienie prądowe 5: 


Boc a Bo1 Boa 


Kwe 


UKtod Z rys 8-44b 


Uklad 2 rys. 6-444 


Rys. 8-44. Przykłady wtórników 
z zastosowaniem układu „,super 
alfa” (a, b) oraz charakter zmian 
ich rezystancji wejściowej (c) 
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dzięki czemu odpowiednio rośnie także wzmocnienie napięciowe wtórnika, po- 
wodując, że u,(t) zbliża się do u;(t), co zmniejsza wpływ rezystancji Rp. 
Bez zmiany pozostaje jedynie u4(t), przez co asymptotyczna wartość RyelRr>« 


pozostaje na poziomie (tzn. jak dla układu 8-40b). Ograniczenie to można 


1 
hab 
usunąć łącząc kondensatorem C, wyjście układu z kolektorem tranzystora TI —- 
jak na rys. 8-44b, co wymaga oczywiście dodania opornika R,; o dostatecznie 
dużej rezystancji (R.; > R.). Dodanie tego opornika (R., = 50--200 kQ) wy- 
maga często stosowania podwyższonego napięcia zasilającego?” Ec, natomiast 
galwaniczne połączenie emitera tranzystora 71 z bazą tranzystora T2 wymusza 
duże różnice prądów /,,—/. (np. ły = 10 LA, Z, = 0,5 mA), co utrudnia 
uzyskiwanie dużych wzmocnień [4, = /(Iz)]. Szczegółowe rozwiązania i różne 
warianty takich wtórników — patrz np.[57]. 

Jeżeli wtórnik pracuje przy dużych rezystancjach obciążenia R, (rzędu kQ2 i więcej), 
wówczas dla uzyskania dużej rezystancji wejściowej można stosować układy po- 
kazane na rys. 8-45. 


d 


Rys. 8-45. Wtórniki o dużych 
rezystancjach wejściowych przy pracy 
z obciążeniami R, o dużej wartości 
(kQ i więcej) 


1) Ze względu na spadek napięcia zasilającego tranzystor 71 na rezystancji Re, stosowane wat- 
tości Ec są zwykle rzędu 30 V. 


Układ pokazany na rys. 8-45a odznacza się tym, że napięcie ug(t) — bliskie na- 
pięciu u,(t), wskutek dużej wartości Ry = Rz||R, — jest poprzez pojemność C, 
i wtórnik pracujący z tranzystorem T2 podawane na kolektor tranzystora TI, 
powodując że i napięcie u,(t) staje się zbliżone do u,(t). W układzie tym wyma- 
gane są duże wartości rezystancji Rz (rzędu wielu kQ), co pociąga za sobą stratę 
napięcia i mocy zasilania. Z tego powodu rezystancję Rz często zastępujemy do- 
datkowym tranzystorem T3 (patrz rys. 8-45b), który w określonym punkcie 
pracy P, (patrz rys. 8-45c) realizuje rezystancję dla składowych stałych, rzędu 
1 kQ (odpowiadającą stosunkowi Ag/Bv) i równocześnie rezystancję Rz dla skła- 
dowych zmiennych (stosunek 4,/B;,) rzędu dziesiątków — setek kO. 

W układach tego rodzaju czasami rezygnujemy z wtórnika z tranzystorem 72 
podającego napięcie na kolektor, ograniczając się do zastosowania opornika ko- 
lektorowego R., i pojemności sprzęgającej C, (patrz rys. 8-44b). 


Rys. 8-46. Przykłady wtórników kaskodowych (superwtórników, wtórników White'a) 


Łatwo wykazać, że dotychczas omówione wtórniki nie pozwalają otrzymywać 
rezystancji wyjściowej mniejszej od r,„. (a więc kilku — kilkudziesięciu omów), 
chociaż ograniczają czasami (np. wtórniki z rys. 8-44) przyrost wywołany re- 
zystancją źródła sygnału. Z tego też względu na szczególną uwagę zasługują 
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układy pokazane na rys. 8-46, nazywane wtórnikami kaskodowymi”, 
bowiem pozwalają one na równoczesne zwiększanie rezystancji wejściowej 
i zmniejszanie — wyjściowej. 

Z fizycznego punktu widzenia na wyjściu układu otrzymujemy sumowanie sygnału 
podstawowego — przenoszonego przez tranzystor TI —z sygnałem dodatko- 
wym, otrzymywanym dzięki sterowaniu tranzystorem T2. Dzięki zgodności faz 
obu składowych sygnału wyjściowego rośnie głębokość ujemnego sprzężenia 
zwrotnego (napięciowego — szeregowego), co daje zmniejszenie zniekształceń 
zarówno liniowych, jak i nieliniowych (w tym dużych sygnałów impulsowych). 
Opisując tranzystor TI macierzą [h;je1] i analogicznie tranzystor 72 macierzą 
[kije] można pokazać? [54], że dla układów z rys. 8-46a, b przy średnich często- 
tliwościach (C,, Cz, Cz — zwarcia, Ce, Cr, — pomijalne) zachodzą relacje 


hi sea th21e2 Rz(1 haie2) 


Rze — ŁA PŁ |" o/4 | PP 31 8-77 
1+haze1[Ki1e2 + Rr(1 Fh2;e1)] GA 
hite1 + Rą(l hr ezh22e1) 
R, == 5 p $ , - , 8-78 
ź U+kzrez) * (Ka1es h22er Ry) SA 
ha1e1 REI Hh21e2) 
ku = ra ; , 8-79 
k hiqer th2er RŁ(l +h2qe2) SA 
gdzie: 
R. = (R.l|R;||R2) £ R, 
hi a hiqe1 RB R h: L2 h, 1e2 Ra 
Re hiqe1 RB * 1182 Micz+Ra 
hi = het Rg_ s kh; m: hier BB. 
34 hier tRa * Róż hę1e1 + RB 


hi hate2 Ret Ę h; SEE, hyzer Katet 
21e2 — , 22ei .2el 
hite2 + Req : hi1e1 + RB 


Oczywiście wzory te pozwalają zauważyć jedynie, że k,o < 1, natomiast ich 
bliższa analiza wymaga przeliczeń numerycznych. Ich wyniki — dla przeciętnego 
tranzystora) (8, == 50) — są pokazane na rys. 8-47. Widać z tego rysunku, że 
zmiana rezystancji wejściowej i wyjściowej (zależna od rezystancji R.;) może 
być tutaj bardzo znaczna, przy czym rezystancja wejściowa z reguły nie przekra- 
cza tutaj 1--2 MQ? [54], [56], natomiast istotnemu zmniejszeniu ulega rezystan- 
cja wyjściowa (do poziomu nawet rzędu 1 62 i mniej). Wzmocnienie może być 
natomiast dowolnie bliskie jedności (łatwo osiągalne wartości w granicach 0,995 -- 
-- 0,997). Pojemność wejściowa jest zazwyczaj rzędu kilku pF (3--6 pF), przy 
czym na ogół nieco wzrasta z częstotliwością (w pasmie wzmacnianym) [54]. 


1) [nne spotykane nazwy — szczególnie przy realizacjach lampowych — to superwtórniki lub 
wtórniki White'a oraz wtórniki ze sterowanym (72) obciążeniem. 

2) Wyprowadzenie analogicznych wzorów dla opisu macierzami [y] patrz np. [56]. 

2 W obliczeniach przyjęto [56]: h11b zz 40 Q, h+2b =4- 1073, ha1b == —0,98, h-2b <= 107% S. 
4) W układzie u4(t) 5* u;(t) —patrz rys. 8-43, to znaczy mamy nieskompensowaną konduk- 
tację h2 24. 


Układ jest wrażliwy na zmiany przesunięć fazowych sygnałów otrzymywanych 
na wejściu poprzez tranzystory TI i T2 i dlatego w standardowym wykonaniu 
może pracować do częstotliwości granicznych nie przekraczających kilkuset 
kHz. 


jr sze: 


| "| LŚ 


EEE ADEŃ 
Wiórnik prosty 


1074 03 109 1035 


10! 102 103 10% 103 2 
Rys. 8-47. Podstawowe własności przykładowego wtórnika kaskodowego [56] 


Oczywiście, zastąpienie kondensatora C, w układzie z rys. 8-46a przez diodę 
Zenera w układzie z rys. 8-46b nie zmienia tutaj własności dla średnich częstotli- 
wości, przesuwa natomiast zakres wzmacnianych częstotliwości w dół (w stronę 
powolnych zmian, gdzie dioda zachowuje się nadal jako kilkuomowy rezystor). 
Dość istotną —i często stosowaną — odmianą omawianych wtórników jest 
układ pokazany na rys. 8-46c". Układowi temu w zakresie średnich częstotli- 


*) W układzie tym tranzystor 77 może być także tranzystorem bipolarnym (typu p-n-p). 
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wości można przyporządkować schemat zastępczy z rys 8-48, stąd (dla R, = co) 
łatwo otrzymać 


cz U - Smi(l hare) * Ry+has6 R2] n_ Śm „Ryt Ra = 


ku ę AE ta a 
SZUM 1+(8a+8m)' 1 +hate) R; Śmt$a Ri 

u Ryt Ra 

s:óR (8-80) 


Widać więc, że układ pozwala uzyskiwać wzmocnienie napięciowe k,o większe 
od jedności, łatwo regulowane doborem stosunku R;/R,. Jednakże rezystancja 
wyjściowa takiego wtórnika ulega pewnemu wzrostowi w stosunku do układów 
Z rys. 8-46a i b. W układach tego rodzaju można stosować omówione poprzed- 


Rys. 8-48. Schemat zastępczy wtórnika z rys. 
8-460 


nio zabiegi zmierzające do powiększenia impedancji wejściowej. Przykładowo, 
dodanie wtórnika z tranzystorem 73 (rys. 8-46d) powoduje, że napięcie na drenie 
tranzystora 71 przybliża się do u;(t) [tzn. u,(t) = u(t)], co znakomicie zmniejsza 
wpływ pojemności Cza tranzystora 77. 

Odrębnego omówienia wymaga przydatność takich wtórników kaskodowych do 
wzmacniania impulsów o dużych amplitudach. Zauważmy [56], że w odróżnie- 
niu od prostego wtórnika zatykanie tranzystora 77 w chwili t, (skok zatykający) 
nie jest powiązane z zatykaniem tranzystora T2, który teraz rozładowywuje po- 
jemność C,, pracując przy napięciu u.e £ w(t) i napięciu bazy uz>(t). Ponieważ 
prąd tranzystora 72 w niewielkim stopniu zależy od napięcia u., (patrz charak- 
terystyki kolektorowe), rozładowanie zachodzi prądem zbliżonym wartością do 
prądu ładowania (płynącego przez tranzystor TI), przy czym różniczkowanie 
u.1(t) przez układ sprzęgający C;, R formuje napięcie uz,(t), przyspieszające 
rozładowanie na jego początku. Przebiegi otrzymywane przedstawia rys. 8-49b. 
Przy wzmacnianiu impulsów dodatnich przez prosty wtórnik z jednym tranzy- 
storem TI (p-n-p) zbocze przednie zatyka tranzystor TI: (zmniejsza wartość prą- 
du emitera), co powoduje wzrost rezystancji wyjściowej i w konsekwencji zwalnia 
proces rozładowania pojemności C, (rys. 8-49c). Natomiast we wtórniku kasko- 
dowym rozładowanie pojemności C, następuje głównie poprzez tranzystor T2, 
sterowany odtykającym napięciem u,>(t), dzięki czemu czas narastania odpo- 
wiedzi znacznie maleje. 


Przy wtórnikach zrealizowanych na tranzystorach n-p-n przebieg zjawisk jest 
identyczny, trzeba jedynie zmienić polaryzację wszystkich przebiegów na prze- 
ciwną. 

Oczywiście w rozważaniach tych pominęliśmy dla uproszczenia bezwładności 
nośników w tranzystorach oraz wpływ czasów narastania i opadania impulsów 
sterujących, a także zakładaliśmy, że czas trwania impulsów znacznie przekracza 
czasy narastania. Elementy pełniejszej analizy można znaleźć np. w [55]. 
Wtórniki złożone — szczególnie zawierające w stopniu wejściowym tranzystory 
unipolarne MOS-FET (np. układ z rys. 8-46d) — pozwalają uzyskiwać rezystancje 
wejściowe”? rzędu tysięcy M4, przy pojemnościach wejściowych około 0,1 -- 
0,4 pF [58]. Trzeba jednak pamiętać, że układy o tak ogromnych impedancjach 
stają się bardzo wrażliwe na ładunki indukowane i sygnały zakłócające, powo- 
dujące przebicia izolacji bramki. Stąd ważną rolę grają staranne ekranowania 
i diodowe układy zabezpieczające, które przy tym nie mogą zmniejszać poziomu 
impedancji wejściowej. Przykłady takich układów można znaleźć np. w [54]. 
Innym — stosowanym również obecnie — rozwiązaniem jest zastosowanie wtór- 
ników hybrydowych zawierających w stopniu wejściowym miniaturową lampę 
Elektrometryczną (mało wrażliwą na przebicia). Przykłady takich rozwiązań 
przedstawia rys. 8-50. 

Warto wreszcie zwrócić uwagę na znaczny poziom szumów własnych takich zło- 
żonych wtórników (związany z dużą impedancją wejściową), zależny przy tym 
w sposób istotny od użytych ES. Przykład takich zależności przedstawiono 
w tablicy 8-2 [54]. 


Przykładowe zależności napięcia szumów (20 Hz-:-200 kHz) 
Tablica 8-2 od rezystancji źródła R, [54] 


R; | 200 0 | 100 ka |00 ka |6zo ka | 3 ma] 0 


Wtórnik z tranzystorem bipolarnym . 
(Rwe = 140 MQ) (rys. 8-45) SUV | 80uV |110puV | 180 nV | 500 uV — 


Wtórnik hybrydowy | 
(Rwe = 300 MOQ)( rys. 8-50a) SUV — — — 20 nV | 80 uV 


Wzmacniacze operacyjne umożliwiają także realizację wzmacniaczy o dużych 
impedancjach (rzędu kilku MQ). Takie poziomy rezystancji wejściowej osiąga się 
stosując odpowiednie sprzężenia zwrotne. Przykład takich sprzężeń przedstawia 
rys. 8-Sla. W zakresie średnich częstotliwości układ ten można narysować w po- 


1) Opisywane są jednak [58] wtórniki bardziej rozbudowane o rezystancjach wejściowych się- 
ger: ZA Q i pojemnościach około 0,01--0,02 pF, jednakże na ogół w wąskich pasmach 
rzędu kHz). 
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Rys. 8-49. Praca wtórnika kaskodowego Z obciążeniem pojemnościowym przy wzmacnianiu 
impulsów [56] 


Rye 300:500MQ 


Q 
Rys. 8-50. Przykłady wtórników hybrydowych 


stąci pokazanej na rys. 8-51b, z której łatwo można wyznaczyć rezystancję wej- 
ściową i wzmocnienie. 


Zakładając, że r„e > R; dostajemy tutaj 


Rz(R; + Rz) + R, Ra(1+k) 
Ry ZES R R SR 8-81 
RER; (8-81) 


skąd dla warunków R; > R, R; > Rą,k > 1 dostajemy 
R„ę = R. z e 


Wzmocnienie układu wynosi 


k, = <A NCIZEEEEE.. WOZEK (8-82) 
U1 R, R: R, 


R, R+R, * (RJ+R3) 


Rys. 8-51. Przykłady sprzężenia zwrotnego zewnętrznego pozwalającego uzyskiwać 
duże rezystancje wejściowe 


R, 


co dla k > R,[R;; RR 


> 1 można zapisać w postaci 


u Rat Ra 


ky R. 


(8-82) 
Wykonywane są także specjalne typy wzmacniaczy scalonych (np. COSEM 
SF C 2102) o bardzo dużych rezystancjach wejściowych [58]. 


8.3. Wzmacniacze łańcuchowe (addytywne, z rozłożonym 
wzmocnieniem) 


Działanie wzmacniaczy łańcuchowych jest oparte na wykorzystaniu własności 
filtrów elektrycznych — typu k, m lub tzw. wszechprzepustowych — w których 
strukturę zostały odpowiednio włączone pojemności wejściowe i wyjściowe ES 
(lamp, tranzystorów). 

Prosty przykład filtru dolnoprzepustowego typu k przedstawia rys. 8-52a. 

Jeżeli elementy takiego filtru można uznać za bezstratne, wówczas transmitacja jednego ogniwa 
filtru obciążonego impedancją charakterystyczną Zo wynosi”) 


Uw 
1) Przy n ogniwach będzie k = 5 ) = ę"N4. -Jub 


we 


41% 
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k = y= eT 9 =e-*:e-% | (8-83) 


gdzie g = a+ ib — współczynnik propagacji. 
Dla pulsacji sygnałów zawartych w pasmie przenoszonym 


0<0 < == (dy (8-84) 


yLG 
współczynnik tłumienia a = Re(g) = 0, natomiast współczynnik fazowy b == Im(g) spełnia wa- 
runek 
b(o) © 

= (8-85) 


2 Wg 


sin 


dmpedancja charakterystyczna Zo jest taką impedancją obciążenia, przy której impedancja wej- 
ściowa filtru staje się z nią indentyczna"). Dla rozważanego przykładu filtru typu k o ogniwach a 
ampedancja ta ułega zmianom częstotliwościowym zgodnie z zależnością 


Ve 

Ć 

, © (8-86) 
V"-(2) 


właściwości takiego filtru ilustrują odpowiednio rys. 8-52b, cid. 


Z = 


/ / 
Ę Ę z Ę ć ó 04 


|, 

JAJIG 
Rys. 8-52. Filtr dolnoprzepustowy typu k jj ) X . 
(o ogniwach re) , Fojermn 


Tak duża zmienność impedancji charakterystycznej zasadniczo utrudnia spełnienie warunków 
„dopasowania obciążenia do filtru i powoduje stosowanie innych, bardziej rozbudowanych 


struktur, np. typu m (rys. 8-53). 


*) Można wykazać, że Zo = Y Zweo * Zwecs Qdzie Zweo — impedancja wejściowa przy zwarciu 
zacisków wyjściowych, natomiast z„e, — przy ich rozwarciu. 
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W przypadku filtru z rys. 8-53a otrzymujemy [59] 


2m | 
Gg = SESĘTNĘ 
VLC 
1 
paz 1+ ść 
(8-87) 
my 
b(u) = arctg 
1-q* 
_+/L 1--m)q> 20 f 
[e] Cc vi = U % 
© CG 
7 7 k L+M £+M M 


bk" 
| L/2 L/2 L/2 L42 
2 LO - M2 
Ć 6) 
w T ce | l | : 
Rys. 8-53. Przykłady ogniw filtrów typu m (rys. a m < 1, rys. bm > 1) 
oraz ogniwa wszechprzepustowego (c) (przy odpowiednim doborze parametrów) 


Rys. 8-54. Zależność impedancji Zę od pulsacji 
dla filtrów typu m 


Or W Q2 03 dQ4 05 06 07 08 08 10 
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gdzie na podkreślenie zasługuje mniejsza zmienność impedancji charakterystycznej Z» (patrz 
rys. 8-54 [60]) w funkcji częstotliwości. W przypadku filtru z rys. 8-53b dostajemy 


m=/IEZ>1 
L—M 


2m 
a = 8-88 
* Y(LEM)C FR 
. L-M © 
Zo = V 1-7) n=— 
[0 Og 


przy czym istotną właściwością takich filtrów jest możliwość kompensacji indukcyjności dopro- 
wadzeń [59] do pojemności C, występująca dzięki ujemnej indukcyjności zastępczej M/2 (patrz 
rys. 8-53b). 


 WENEEEEERJ 
inf2  imf2 


20 
= Wy 
fl | |w 


Rys. 8-55. Przykład wzmacniacza łańcuchowego (addytywnego) 


Jeżeli przy użyciu filtrów takich typów zrealizujemy układ pokazany na rys. 8-55, gdzie C, jest 
pojemnością wejściową tranzystora, natomiast Cz — jego pojemnością wyjściową (co najwyżej 
nieznacznie korygowaną pojemnościami dodatkowymi), wówczas wzdłuż filtru F/ (bramkowego) 
będą przenoszone sygnały sterujące, docierając z niewielkimi stratami (w pasmie przepustowym) 
do bramek kolejnych tranzystorów. W tej sytuacji powstaną w obwodach drenów prądy roz- 
pływające się wzdłuż filtru wyjściowego, drenowego (F2). Jeżeli filtr drenowy jest złożony z jedna- 
kowych ogniw, wówczas amplituda prądu drenu wyniesie 


1, = Sm U 


z czego połowa (przy R, = R,„ = Zo2), płynąca do obciążenia, zsumuje się z prądami drenów 
pozostałych (xm—1) tranzystorów, dając ostatecznie amplitudę prądu w obciążeniu 


I=n 1 


Ip SUI (8-89) 
i=1 
i wzmocnienie całkowite 


l=n ł=n 


1 
k = 2. > mi R. = DIE (8-90) 


| 1 
Występowanie zależności (8-90) świadczy o sumowaniu wzmocnień ( == tak.) WNoSZO- 


nych przez poszczególne ES (tutaj tranzystory unipolarne), co uzasadnia nazwę „wzmacniacze 
addytywne”. Warto podkreślić, że wzmocnienie wzmacniacza k. może być większe od jedności 
przy k;, < 1. i 

Warto również podkreślić, że dla zachodzenia sumowania algebraicznego prądów [wzór (8-99)] 
czas przejścia sygnału sterującego pomiędzy kolejnymi tranzystorami 7, i 7, — wnoszący T» — 
musi dokładnie być równy czasowi przejścia prądu drenu tranzystora T„ do węzła W, wynoszą- 
cemu ra. Ponieważ te czasy przejścia będą równe przy jednakowym nachyleniu charakterystyk 
fazowych obu filtrów, stąd wniosek, że zgodność charakterystyk fazowych warunkuje uzyskanie 
maksymalnego wzmocnienia"), W warunkach rzeczywistych mamy do czynienia z pewną dege- 


2 


we AGE 


Rys. 8-56. Przykłady 
wzmacniaczy łańcuchowych We 
z tranzystorami bipolarnymi 


neracją filtrów poprzez stratność elementów, pojemności cewek, indukcyjności doprowadzeń itp. 
Stąd wspomniane filtry (często nazywane liniami) wymagają optymalizacji doświadczalnej lub 
obliczeń numerycznych uwzględniających te dodatkowe parametry, a także pewnych dodatko- 
wych ogniw dopasowujących. Przykład rozwiązania wzmacniacza łańcuchowego z tranzystorami 
MOS-FET (/, £ 300 MHZ) pokazującego takie rozwiązania — patrz np. [61]. 

Zastosowanie we wzmacniaczach łańcuchowych tranzystorów bipolarnych stwarza dodatkowy 
problem związany z ich niewielką impedancją wejściową. Najczęściej stosowane rozwiązania 
tego problemu przedstawia rys. 8-56, gdzie symbolem 77 oznaczono szerokopasmowe transfor- 
matory zapewniające odpowiednie dopasowanie impedancji, ale kłopotliwe w realizacji. 


1) Przy braku zgodności charakterystyk fazowych algebraiczne sumowanie wskazów prądów 
T„i T,„ należy zastąpić sumowaniem geometrycznym —— wektorowym. 
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Szczegółową analizę pracy takich wzmacniaczy można znaleźć np. w [62], [63]. Warto podkreślić, 
że w często spotykanym przypadku tranzystorów mocy dominuje składowa urojona (indukcyjna) 
impedancji wejściowej [63]. Stosowane są również odmienne realizacje układowe, np. [64]. 
Podstawową zaletą łańcuchowych wzmacniaczy tranzystorowych jest możliwość uzyskiwania 
częstotliwości granicznych wzmacniacza bliskich częstotliwości /, tranzystora (np. /, £ 0,8571). 
Jest to szczególnie ważne w szerokopasmowych wzmacniaczach mocy, które w wersji łańcucho- 
wej mogą dawać moce wyjściowe rzędu dziesiątków watów, z pasmami sięgającymi obecnie dzie- 
siątków MHz [63]. Zastosowanie lamp elektronowych — często pracujących w kl. B — pozwala, 
w analogicznych pasmach, uzyskiwać moce wyjściowe rzędu kilku kilowatów [65]. Natomiast 
wzmacniacze łańcuchowe małych sygnałów pozwalają uzyskiwać częstotliwości graniczne rzędu 
1000 MHz* [58], przy stosunkowo dobrych właściwościach szumowych [59] i nierównomier- 
nościach charakterystyk amplitudowych w pasmie rzędu 1-2 dB?. 


nxtS 


[| 


Rys. 8-57. Kaskadowe łączenie 
wzmacniaczy łańcuchowych 


Łącząc kaskadowo wzmacniacze łańcuchowe (patrz rys. 8-57) musimy rozważyć problem wza- 
jemnych dopasowań Pomiędzy stopniami Oraz określić optymalną licznę ES w każdym stopniu. 
Dopasowanie zapewniamy: regulując pojemności w filtrach (tak by Zo, == Zo2), stosując trans- 
formatory szerokopasmowe lub bierne dopasowanie opornikami (szeregowymi lub równoległy 
mi). Czasami stosujemy także sprzężenie poprzez odpowiednie wtórniki. Często także rezygnuje- 
my z obustronnego dopasowania — np. linii drenowej (patrz rys. 8-55) — ograniczając się do 
dopasowania jednostronnego (tzn. Rop £ Zop). 

Przy jednakowych ES (np. tranzystorach) wzmocnienie stopnia wzmacniacza łańcuchowego? 
[patrz (8-90)] wynosi 


gdzie n — liczba ES w stopniu wzmacniacza, 
co po kaskadowym połączeniu N jednakowych stopni daje łączne wzmocnienie k, 


ke = (A:n)" | (8-92) 
Stąd | 
kN =n'A 
a więc łączną liczbę ES można zapisać w postaci 
kIN=N 
Mew Ne = (8-93) 


1) Dla określenia odpowiednich czasów narastania korzystamy z przybliżonych zależności 


Jąc-6da8) * Tr = 0,5 
lub 
Jac-3d8)* Tn = 0,2-+0,27 


2) Przy takich pasmach (rzędu setek MHZ) rezystancje charakterystyczne filtrów (linii) — od- 
powiadające poziomowi rezystancji wejściowej i wyjściowej wzmacniacza — są niewielkie i wy- 
noszą ok. 50 © do ok. 300 Q. 

3: Pojęciem stopnia określamy tutaj sekcję wzmacniacza złożoną z linii wejściowej, linii wyjścio- 
wej i pewnej liczby n > 1 elementów sterowanych. 


Realizacja danego wzmocnienia całkowitego k« wymaga najmniejszej liczby ES — m, gdy 
wzmacniacz spełnia warunek 


(2) Ink 
ZY EZ 7 (eke a" | =0 
a więc, kiedy 
N =lnke (8-94) 
Wobec zależności (8-92) odpowiada to wzmocnieniu pojedynczego stopnia, wynoszącemu 
nA=k=ex22,11 (8-95) 


Inaczej mówiąc, oznacza to, że dane wzmocnienie k, otrzymamy przy najmniejszej liczbie ES 
wówczas, kiedy ich liczba w stopniu wzmacniacza łańcuchowego zapewni jego wzmocnienie 
zbliżone do e £ 2,71. 
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ROZDZIAŁ 


Wzmacniacze 
dużych sygnałów 


9.1. _ Uwagi wstępne, metody analizy widma 


Ze wzmacnianiem dużych sygnałów mamy do czynienia wówczas, kiedy istotną. 
rolę zaczynają odgrywać nieliniowe własności ES (tranzystorów, lamp). Naj- 
częściej sytuacja taka występuje w stopniach końcowych wzmacniaczy, kiedy 
amplitudy wzmacnianych sygnałów w przeciętnych wzmacniaczach osiągają po- 
ziomy rzędu woltów. Z tego stwierdzenia wynika oczywisty wniosek, że we wzmac- 
niaczach takich traci sens opisywanie tranzystorów modelami liniowymi (sche- 
maty macierzowe lub inne zastępcze, np. Giacoletto), bądź parametrami macie- 
rzowymi czy różniczkowymi (np. A, Teb» Tbbs Crc, Ce itp). Przestaje także 
obowiązywać zasada superpozycji”? i tracą sens tzw. parametry robocze wzmac- 
„niacza. 
Wprawdzie w przybliżonych rozważaniach dotyczących układów nieliniowych po- 
jawiają się czasami pewne „,uśrednione” macierze, czy wzmocnienia [1], [2], 
[3], [4], ale mają one zawsze silną zależność od amplitudy sygnału i opisują układ 
jedynie w sposób przybliżony. Konsekwencją takiego stanu jest brak uniwersal- 
nych metod analizy, bowiem ogólna metoda opisu układu elektronicznego nie- 
liniowymi równaniami różniczkowymi nie stwarza zazwyczaj możliwości uzyska- 
nia poszukiwanych rozwiązań w skończonej, dostatecznie dokładnej postaci. 
W dotychczasowej praktyce układów elektronicznych za metody techniczne 
użyteczne można uznać: 

1) metody analizy graficznej, powiązane z metodami analizy harmo- 
nicznych [17], [18] (metody: wielopunktowe, współczynników rozkładu itp.), 


1) Objawia się to przykładowo tym, że zależność amplitudy sygnału wyjściowego si amplitudy 
sygnału wejściowego — nazywana charakterystyką dynamiczną wzmacniacza. 
— przestaje być linią prostą. 
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stosowane w zakresie częstotliwości względnie małych, gdzie można zaniedbywać 
bezwładność ES (ich pojemności, indukcyjności, czas przejścia nośników); 

2) metodę „funkcji opisującej” (lub inne zbliżone metody analizy 
przybliżonej, np. małego parametru itp.) przy analizie selektywnych układów 
nieliniowych; 

3) metody analizy maszynowej (numerycznej), korzystające z określo- 
nych modeli nieliniowych ES (np. Ebersa-Molla dla tranzystorów) i wyspecja- 
lizowanych, standardowych programów [14], [15], [16]. 

Prosty przykład analizy graficznej przedstawia rys. 9-1 [6]. Mechanizm konstruo- 
wania sygnału wyjściowego, pokazany na rys. 9-la, jest tutaj oczywisty. Widać 
Z takiego rysunku znaczną deformację kształtu sygnału wzmacnianego i:jej uza- 


Rys. 9-1. Graficzna analiza 
wpływu punktów pracy P Qa, 
b, c) i amplitudy sygnału (d) 
na Zniekształcenia sygnału 
wzmacnianego 


leżnienie od punktu pracy i amplitudy sygnału. Analiza taka ma sens jednakże 
tylko wówczas, gdy szybkość zmian sygnału sterującego jest na tyle niewielka, 
że można ES opisywać wyłącznie charakterystykami przejściowymi (roboczymi 
statycznymi) z pominięciem np. wszelkich pojemności. 

Inny przykład analizy graficznej przedstawia rys. 9-2. Rozwiązanie to ma dwa 
etapy: rozwiązanie dla składowych stałych (» = 0) — sprowadzające się do wy- 
znaczenia punktów pracy Pę —i rozwiązanie dla składowych zmiennych (np. 
dla w = wg), wyznaczające w otoczeniu punktu Po wzajemne związki pomiędzy 
przyrostami prądów i napięć. Oczywiście rozwiązania te odpowiadają równaniom 


Ucz(lc) = Ec— Ic(A/B) — składowe stałe (9-1) 
u;„(t) = —i.(t)* (C/D) — składowe zmienne (0 = wg) (9-2) 


gdzie: A|B — określa wypadkową rezystancję dla składowych stałych, 
C/D — określa wypadkową rezystancję dla składowych zmiennych 


i, (1) — składowa zmienna prądu kolektora, odpowiadająca skła- 
dowej zmiennej sygnału wejściowego, sterującego, 

uą.„(t) — składowa zmienna napięcia wyjściowego. 
Zwróćmy uwagę, że w układzie z transformatorem (rys. 9-2b) otrzymujemy 
możliwość regulacji obciążenia dla składowych zmiennych w szerokich granicach, 
drogą zmiany przekładni transformatora (stosunku zwojów z;,/z;), przy nie- 
znacznym na ogół wpływie rezystancji uzwojenia pierwotnego [21] na wartości 
składowych stałych”. 
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Rys. 9-2. Przykłady graficznych rozwiązań obwodu wyjściowego wzmacniacza tranzystorowego 


[ó2) 
(6 Z > — średnia częstotliwość np. 1 kriz) 
TC 


Rozwiązania graficzne pokazane na rys. 9-2 mogą być wykorzystane do wyzna- 
czenia tzw. charakterystyk roboczych ES (tutaj tranzystora), Charakterys- 
tyką roboczą nazywamy zależność sygnału wyjściowego (zwykle prądu) 
od sygnału wejściowego (prądu lub napięcia) przy określonych warunkach ro- 
boczych (impedancjach obciążających, napięciach zasilających i ustalonej tem- 
peraturze otoczenia). Sposób konstruowania takich charakterystyk pokazano 


1) Rezystancja uzwojenia pierwotnego jest bowiem zazwyczaj niewielka i zawiera się w grani- 
cach od kilkunastu do kilkuset omów. 
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na rys. 9-3. Zgodnie z równaniem (9-2) obwodu wyjściowego chwilowy punkt 
pracy ic— ucg(i2. —u.) przy zmianach sygnału sterującego porusza się wzdłuż 
linii prostej, nachylonej pod kątem zależnym od rezystancji obciążenia. 

Załóżmy, że w pewnej chwili £, wartość prądu ic wynosi ic, (patrz rys. 9-3). 
Ażeby taki prąd popłynął przez tranzystor, napięcie Uys. na złączu emiterowym 
musi wynosić w tym przypadku ok. 250 mV (rys. 9-3a) lub wartość prądu bazy 
I. musi wynieść 30 uA (rys. 9-3b). Gdyby rezystancja obciążenia była inna, 


100 


ó T=+T0C 


I >70C 


im i, Rys. 9-3. Przykłady 
charakterystyk 

1 =+20C roboczych 
tranzystora 

a — charakterystyka 
robocza ic == /(uEB), 

b — charakterystyki 
robocze ic = /(iB)|T 


1,2 


wówczas nachylenie prostej obciążenia w układzie ic—ucg byłoby inne i danej 
wartości prądu ic; odpowiadałyby ogólnie wartoŚci ugg lub iz różne od 250 mV 
lub 30 uA. Oznacza to, że związek ic—ugs lub ic—ig jest funkcją wartości re- 
zystancji R., a więc nosi cechy zależności roboczej. Określając wzajemnie od- 
powiadające pary ic— upg lub ic—iz dla różnych wartości prądu ie otrzymujemy 
kolejne punkty charakterystyk roboczych. 

Zauważmy (patrz rys. 9-3b), że zależności te, a więc i charakterystyki robocze, 
są różne przy różnych temperaturach. 

Charakterystykę roboczą ic = f(ip) możemy powiązać z charakterystyką robo- 
czą ię = plug), konstruując roboczą charakterystykę wejściową iz = BQugz) 
w sposób pokazany szkicowo na rys. 9-4. 


Jeżeli chwilowa wartość prądu kolektora wynosi icz, to odpowiadająca jej war- 
tość prądu bazy wynosi ig3z = Ip3. 

W tym samym momencie napięcie kolektorowe ucz = 43, a więc dla obwodu 
wejściowego związek między ip i ugp powinien być określony przy takim właśnie 
napięciu Ucz. Rezultatem będzie wartość napięcia ugpz. 


Rys. 9-4. Ilustracja zasady 
konstruowania charakterystyki 


it= 0 j 
roboczej ig = P(UEp) LL Td Wodza roboczą ig=?(Uęb) 


Powtarzając tę procedurę dla innych wartości prądu kolektora otrzymujemy inne 
wartości napięcia ucz = A;, a zbiór odpowiednich punktów tworzy charaktery- 
styki robocze. 

Podkreślmy, że w rozważanych przypadkach sygnałami były składowe zmienne, 
co oznacza, że charakterystyki robocze przedstawiają zawsze w formie graficznej 
związki pomiędzy takimi składowymi czy — ogólniej — przyrostami. 

Jeżeli analogicznie obwód wejściowy tranzystora dla składowych stałych spro- 
wadzimy do postaci pokazanej na rys. 9-Sa, natomiast dla składowych zmien- 
nych*” — do postaci pokazanej na rys. 9-5b, wówczas rozwiązanie obwodu wej- 


Rys. 9-5. Uproszczone (według zasady A 


Pa 
AGC ZA 1-6 LJ Lu UJ *e0 
Thevenina) postacie obwodu wejściowego IR 20 © 
tranzystora LE | | 


ściowego będzie złożone z dwu etapów, odpowiadających składowym stałym 
i przyrostom (składowym zmiennym), jak to przedstawia rys. 9-6. 

Pomiędzy przyrostami Ae, Augg i Aig zachodzą związki pokazane na rys. 9-6b, 
otrzymane w drodze graficznego rozwiązania obwodu dla przyrostów. Widać 
jednak (patrz rys. 6-9a), że odcinek Po—A jest identyczny z odcinkiem Po—A, 


1) Jeżeli w obwodzie wyjściowym występują elementy reaktancyjne, np. transformatory, kon- 
densatory, wówczas postać taką (jako dobre przybliżenie) otrzymujemy przy tzw. Średnich 
częstotliwościach. 
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Rys. 9-6. Graficzne 
rozwiązanie obwodu 
wejściowego dla 
składowych stałych 
i zmiennych 


UEB 


co powoduje, że najczęściej przyrosty e(t) odkładamy wzdłuż osi rzędnych (uz), 
zaczynając od punktu Po, powstałego przez przerzutowanie Po poprzez prostą 
o nachyleniu M/JN = R... . 

Stosując taką konstrukcję możemy otrzymać np. zależność przyrostów prądu 
kolektora Aic od przyrostów Ae lub ogólniej — zależność ie(t) od e(t). Kon- 


Rys. 9-7. Przykład charakterystyki roboczej przy obciążeniu indukcyjnym i sterowaniu falą 
prostokątną [7] 


strukcje takie są stosunkowo proste jedynie w przypadku obwodów wejściowych 
i wyjściowych z pomijalnymi reaktancjami. 

Ażeby uzasadnić tę opinię, rozpatrzmy przykładowo lampę elektronową z ob- 
ciążeniem w postaci dławika o indukcyjności £ i rezystancji R, pokazaną na 
rys. 9-7 [7]. W takim przypadku punkt pracy Po otrzymujemy analogicznie jak 
poprzednio. Jeżeli jednak w chwili ż, napięcie sterujące zmieni się skokowo od 
E, do U.y, to ze względu na obecność indukcyjności £ prąd ic zachowa w chwili 
tego skoku swoją wartość, powodując, że w polu charakterystyk wyjściowych 
(ii, ua) chwilowy punkt pracy przesunie się praktycznie poziomo z punktu Po 
do punktu a, gdzie napięcie anodowe lampy wyniesie U4,. W ten sposób powsta- 
nie skokowy przyrost napięcia"? u(t), powodujący wykładniczy przyrost prądu 
z. trwający aż do chwili t,, kiedy napięcie sterujące 
skokowo zmieni się od U,y do U,„. Teraz chwilowy punkt pracy, który w chwili 
poprzedzającej t, znajdował się w położeniu b, przesunie się (przy praktycznie 
stałej wartości prądu anodowego) do położenia c, w którym napięcie anodowe 
U,. osiąga wartość większą (w naszym przypadku) od napięcia zasilania E4. 
Jest to możliwe wskutek powstania na zaciskach dławika SEM samoindukcji. 
Podobnie w chwili ż; punkt pracy przesunie się z punktu d do e, ażeby w okresie 
tą—t osiągnąć położenie b, przez co charakterystyka robocza ulegnie zamknię- 
ciu. Zmianom położenia punktu pracy będą towarzyszyć odpowiednie zmiany 
prądu anodowego i,(t) i napięcia anodowego u,(t), pokazane jakościowo na 
rys. 9-7b. Praca omawianego układu przebiega w taki sposób jednak tylko 


w dławiku (z stałą T= 


wówczas, kiedy stała czasowa T = Ę jest dostatecznie mała 5 < (0-10) 


co powoduje, że w okresach £; —£ą, t4—t3, tą— tą itd. są osiągane warunki stanu 
ustalonego. 


Lkarakierystjka 


Rys. 9-8. Przybliżona OŻOCZ iq * F(Us) q 
forma charakterystyk 

roboczych wzmacniacza 

pentodowego przy 

obciążeniu indukcyjnym 

i sterowaniu = 


sinusoidalnym [7] 0 Ę 
Ą 


CHOLGKIELYSIYKE 
/ODOCZĄ tą >F(da" 


Gdyby jednak warunek ten nie był spełniony lub sygnał sterujący miał inną, 
np. sinusoidalną postać, wówczas i charakterystyka robocza uległaby istotnej 
zmianie. Przykładowo — przy sygnale sterującym sinusoidalnym, charakterystyki 
robocze omawianego wzmacniacza przejęłyby postać zbliżoną do pokazanej na 
rys. 9-8. Wartość użytkowa takiego stwierdzenia jest jednak niewielka, bowiem 


1) Należy pamiętać, że w każdej chwili ua(f)-uz(t) = Ex. 
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konstrukcyjne wyznaczenie takich charakterystyk jest możliwe jedynie w przy- 
padku charakterystyk statycznych prostoliniowych i równomiernie rozmieszczo- 
nych [21], kiedy charakterystyki robocze stają się elipsami (jako szczególny 
przypadek tzw. krzywych Lissajoux, wiążących ze sobą dwie idealne sinusoidy). 
Jeżeli jednak wzmacniacz pracuje przy sygnale sinusoidalnym o stałej częstotli- 
wości — jak to ma miejsce często we wzmacniaczach rezonansowych — wówczas 
skompensowanie reaktancji zachodzące w stanie rezonansu powoduje, że charak- 
terystyka robocza znowu staje się liniowa”. Sytuację taką przedstawia rys. 9-9b. 
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Rys. 9-9. Charakterystyki robocze wzmacniacza rezonansowego przy różnych punktach pracy 
(klasach pracy) i przy różnych współrzędnych (rodzajach charakterystyk) 


W tym przypadku wybór punktu pracy Po, i amplitudy sygnału sterującego są 
takie, że prąd i napięcie anodowe zmieniają się prawie sinusoidalnie i oczywiście 


prąd anodowy płynie w ciągu całego okresu. 


1) Przechodząc w formy eliptyczne przy odstrojeniach. 


Zauważmy, że charakterystyka robocza będąca prostoliniową w układzie i,—u, 
(rys. 9-9b) pozostaje prostoliniową także w układzie u,—u, (rys. 9-9c), tzn. 
w polu charakterystyk izoprądowych. 

Jeżeli jednak punkt pracy przesuniemy w położenie Pg>, zmieniając odpowiednio 
wartość Es, a ponadto powiększymy amplitudę sterowania, wówczas prąd ano- 
dowy będzie płynąć jedynie w ciągu części okresu, a charakterystyki robocze 
ułegną istotnym zmianom. W szczególności charakterystyka w układzie i,— ua 
(rys. 9-9d) stanie się pewną linią wygiętą, natomiast charakterystyka robocza 
w układzie u,—u, (rys. 9-9e) pozostanie praktycznie (dla © > 1) prostoliniowa. 
Wynika to z tego, że napięcie na obwodzie rezonansowym o dużej dobroci po- 
zostaje praktycznie sinusoidalne również przy przepływie prądu znacznie od- 
kształconego, a zależność pomiędzy dwiema sinusoidami (przesuniętymi w fazie 
o 180”) — mająca ogólnie postać tzw. figur Lissajoux — jest tutaj linią prostą”). 
Zauważmy, że okresowemu przebieganiu chwilowego punktu pracy wzdłuż tej 
charakterystyki roboczej towarzyszy przepływ okresowo powtarzających się 
impulsów prądu anodowego, odpowiadających odcinkom a—b tej charakterystyki. 
Obliczając, metodami podanymi poniżej, składową podstawową /,, zawartą 
w tych impulsach, a także znając z wykresu amplitudę napięcia U„,, możemy 
łatwo określić rezystancję dynamiczną R; obwodu rezonansowego z zależności 


Un 
'p 


Charakterystyka robocza wykreślona w polu charakterystyk izoprądowych 
pozwala na wyznaczenie kształtu i amplitudy impulsów prądu wyjściowego 
(tutaj anodowego) według zasady szkicowo pokazanej na rys. 9-10. 
Przykładowo, w chwili ż, sygnał sterujący powoduje przepływ prądu o wartości 
iaą, odczytanej z przecięcia charakterystyki roboczej z odpowiednią charaktery- 
styką izoprądową — patrz rys. 9-10. Taką samą wartość prądu i,ą otrzymamy 
z analogicznego rozważania dla innej chwili żą, kiedy sygnał sterujący osiągnie 
identyczny poziom. 

Powtarzając rozumowanie dla innych chwil zawartych w przedziale przewodzenia 
t4—tg otrzymamy kolejne wartości impulsu prądu. 

Sposób określania sygnału (prądu) wyjściowego na podstawie znajomości in- 
nych rodzajów liniowych charakterystyk roboczych jest analogiczny. Tak więc 
w wielu ważnych praktycznie przypadkach wzmacniaczy o liniowych charakte- 
rystykach roboczych możemy zawsze określić kształt sygnału wyjściowego. 
Spotykane w praktyce wzmacniacze dają się przy tym podzielić na pewne klasy, 
zależne od typu charakterystyki roboczej i wynikających z niego cech sygnału 


R, = (9-3) 


D Jeżeli 
u.(t) = E,+ U,cos£2t 
u.(t) = Ea —Uy4cos(2t 


. . . + . U; z 
to eliminując z tych równań czas, dostajemy zależność u,(t) = — (z) : u(0+E,+(-7) "Ea, 
a więc równanie prostej u, = F(u,). * j 
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Rys. 9-10. Graficzne 
wyznaczanie impulsów 
prądu anodowego na 
podstawie | 
charakterystyki 
roboczej w polu 
charakterystyk 
izoprądowych 


wyjściowego, które są ustalane poprzez wybór początkowego punktu pracy 
i amplitudy sygnału sterującego. Określenia tych klas są przedstawione graficz- 
nie na rys. 9-11. Zasadniczym parametrem klasyfikacyjnym jest tutaj czas prze- 
pływu prądu, wyrażany najczęściej w postaci tzw. kąta przepływu 26 = oty, 
natomiast sam kształt impulsów jest dla podziału na klasy bez znaczenia. 


KaSO A 


mj 
pt < p - Ipr<tp?ś 
KiasaC 


—,—— 
Klasa 6 


Klasa A 


A 


Rys. 9-11. Prąd wyjściowy 
we wzmacniaczach różnych 
klas (a-+d) oraz przykład 
położenia początkowego 
punktu pracy Po we 
wzmacniaczu 
tranzystorowym, 
odpowiadającego tym 
klasom pracy 

U+, U. — amplitudy sygnału 
wejściowego, sinusoidalnego 


o pulsacji w = * 
pulsacji © = —> 


Znając sygnał (np. prąd) wyjściowy możemy określić amplitudy poszczególnych 
składowych jego widma. W praktyce stosujemy najczęściej metody całkowania 
przybliżonego [17], [18], [20], zastosowane do obliczania współczynników szeregu 
Fouriera w postaci 


00 [o 0) © 
i(6) = I,+ | Aęcoskot+ O, B,sinkot = I+ Y. Icos(kat+ x) 
k=l k=l ks=] 
(9-4) 


Rys. 9-12. Ilustracja do wzorów przybliżonego 
całkowania 
4 43 Ł 


Przykładowo, dzieląc okres sygnału sterującego na m jednakowych części w spo- 
sób przedstawiony na rys. 9-12 możemy napisać [17], [18], [20] 


j=m 


4.2 L ij: cos[(j- 1)0 AT] 


B, z 2 ij: sin[(j— 1)w AT] (0.5) 


A> Z > ij" cos[2(j— 1)» AT] 


B, = > DR” - sin[2(j— 1)v AT] 


itd. 
W metodzie tej dokładność obliczeń wzrasta przy powiększaniu liczby m elemen- 
tarnych przedziałów, na jakie dzielimy okres sygnału analizowanego”, Natomiast 


:) Jest to szczególnie ważne przy projektowaniu wzmacniaczy profesjonalnych dużej mocy, 
gdzie stosowane wartości m ze względu na wymaganą dokładność przekraczają 20. 
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przy analizie układów prostych (niewielkiej mocy) najchętniej stosujemy możliwe 
proste metody szacowania składowych widma. Do tej właśnie grupy należy często 
stosowana tzw. metoda pięciopunktowa. 

Zauważmy, że jeżeli charakterystyka robocza ma_ przebieg niewiele odbiegający 
od prostoliniowego, wówczas do jej dobrej aproksymacji wystarczą wielomiany 
stosunkowo niskich rzędów, co — jak wiemy — świadczy o powstawaniu w ukła- 
dzie harmonicznych jedynie niskich rzędów. Jeżeli przykładowo możemy przyjąć”, 
że zadowalająco sygnał wyjściowy y(t) można opisać zależnością 


y(t) £ Ag+ 4, cOSW£+ A>COS20£ + A3COSJwI+ A4COSAW0L (9-6) 
wówczas możemy napisać 
dla wt =0 Ji > dot 4142743744 


wt 60 y; = Ao+ 3 (41—4)—4:— 74 

wt 90 y = Ao+0—4,+0+44 (9-7) 
wt = 120 y = Ao— 2 (41+4)+4:— ZA 
wt = 180% ys = Ag—A1+4>—4A3z +44 


Rys. 9-13. Ilustracja do tzw. metody pięciopunktowej 
x — sygnał wejściowy, y = sygnał wyjściowy 


Dla ustalonej wartości amplitudy sygnału wejściowego X i Znanej charakterystyki 
roboczej y = f(x) — wielkościami znanymi w równaniach (9-7) Są Vy, Va; --- Vs» 
ponieważ możemy je określić w sposób przedstawiony na rys. 9-13. 


1) Odpowiada to zadowalającej aproksymacji wiełomianem czwartego stopnia. 


Rozwiązując ten układ równań dostajemy [13] 


1 1 
A= l (71 +7s)+ 3 02 +74) 


A = 5 01—7:) + 4 02—0) 


(9-8) 


1 1 
A = h 01 +Ys) — z Js 


1 1 
Aa = k 01—%7s)— EJ (92 —74) 


1 l 1 
44 = ka W1+Vs)— 3 V2+%4)+ Z)3 


Rys. 9-14. Ilustracja zastosowania 
metody pięciopunktowej w układzie 
przeciwsobnym 


Wzory metody pięciopunktowej mogą być dostosowane do analizy układów 
bardziej złożonych. Przykładowo, badając tzw. układ przeciwsobny pokazany na 
rys. 9-14a, zauważymy, że 


Ugb1(€) = Eg+u,(t) (9-9) 

U, 2(1) = Eg— u,(t) (9-10) 
a także (przy odpowiednim wykonaniu transformatora) 

i, = y(ier —ic2) (9-11) 


gdzie y — współczynnik, określony przekładnią transformatora. 
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Załóżmy ponadto pewną asymetrię układu, polegającą na tym, że np. charaktery- 
styka robocza i,+(ue2) rÓŻni się od charakterystyki roboczej i,; (ue,,) stałym mnoż- 
nikiem (1+e), gdzie e — współczynnik asymetrii (na ogół rzędu 0,05 --0,20), co 
przedstawia rys. 9-14b. 

Mając na uwadze (9-11), oznaczenia z rys. 9-13 oraz rys. 9-14 możemy zakładając 
w (9-11) y= 1 napisać 


dla wt=0 Ją = 1i-+gsi;| 
ot=60_ y> = i—(L+ji, | 
wt =90  y; = i4—(1+ejiz (9-12) 
wt=120 y = i4—(1+teji, 
wt = 180” y; = is—(1+gji, | 
co podstawione do (9-8) daje 
Ż+e , , ŻRÓ Ga 
A+ = (i1—15) +—— (i2—£.))| 
3 3 | 
B.. SBRoA usa 
A = z i3—q (Fis) 
; ż | (9-13) 
EEE 4 Pó 5 
A; = 6 (11 —i5)— 3 (ia— is) 
EE 84 AE 
44 = 5.6440-54-— (419 


Zauważmy, że równania (9-12) określają kolejne współrzędne tzw. charak- 
terystyki różnicowej i w przypadku różnych od założonego w przy- 
kładzie przebiegu charakterystyk roboczych mogą być po prostu odczytane 
z charakterystyk określonych doświadczalnie lub obliczone z ich dostatecznie 
dokładnych opisów aproksymacyjnych. 


Rys. 9-15. Zawartość 


harmonicznych /,, 3 


w impulsach 


cosinusoidalnych 
; Sasai 1602 i d o różnych kątach 
Kiso l t klosr AB KOSA | przepływu [13] 


Maso 8 


Obliczenia wykonywane przy zastosowaniu metod wielopunktowych są dość 
uciążliwe, szczególnie kiedy liczba punktów (związana z dokładnością obliczeń) 
staje się znaczna. Dlatego często stosujemy w praktyce metody określania składo- 
wych widma oparte na ocenie kształtu impulsów prądu. Przykładowo, jeżeli z prze- 
biegu charakterystyk roboczych wynika, że kształt impulsów będzie dostatecznie 
zbliżony do odcinków cosinusoidy o wartości maksymalnej iy i kącie przepływu 
20 (patrz rys. 9-11d), wówczas [17], [18], [19] SDLUSY składowych widma można 
określić z zależności 


sin O — BcosO | 
0 | q(l-cos6) = «ę(6)' iw | 
Ię = |ZY |*lu = 2,(6)* i ł (9-14) 


o... w... ea eż o 0 a ko e a AA A 0 e o 41 


r 2 |sinnQcos0— ncosnOsin | 
" m] n(n? — 1): (1-cos6) 
Ze wzorów tych można łatwo określić np. zawartości poszczególnych harmonicz- 
nych prądu dla różnych kątów przepływu ©, pokazane przykładowo [13] na rys. 
9-15. 


"IM A a„(0) : fm | 


K 


Rys. 9-16. Parametry impulsów trójkątnych 


Podobnie można określić składowe widma np. przy impulsach cosinusoidalnych 
z obciętym wierzchołkiem [18] lub impulsach trójkątnych, zbliżonych do występu- 
jących w układach tranzystorowych klasy B — patrz rys. 9-16 [22]. W tym ostat- 
nim przypadku otrzymujemy 


ło == An im 
(9-15) 
= 2(1-cos0) j 
a n© 4 


Dodatkową zaletą metod analizy widmowej, opartych na założeniu kształtu im- 
pulsów, jest możliwość wyciągania pewnych wniosków o charakterze jakościowym 
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i ogólnym. Dla przykładu, jeżeli założymy kształt cosinusoidalny impulsów, wówa 


czas można zbadać np. wpływ kąta przepływu na sprawność wzmacniacza, 
Definiując sprawność wzmacniacza 7 jako 


2 
AB kaka 9-19 
FSE ZA 2 
gdzie: R, — część rzeczywista wypadkowej impedancji obciążenia dla często- 


tliwości sygnału, 
E — napięcie zasilające (stałe), 
możemy na podstawie wzorów (9-14) napisać 


1 Ri (6 —cosO sin) ! 
n=(5 ŻĘ | 4-08) Gn0-80w8j 7 A(R.)'F(8) 0-17) 


[ 
Widać, że w sytuacji typowej dla wzmacniaczy małej częstotliwości (wzmacniacz 
oporowy lub transformatorowy), gdy R, = const, sprawność”) zależy od kąta 
przepływu ©, tak jak /(0), a więc w sposób przedstawiony na rys. 9-17. 


Rys. 9-17. Przebieg f(O), 
pokazujący zmiany 
sprawności (©) przy stałej 
wartości rezystancji 
obciążenia R, oraz 

iu = const 


0” 30" ;80” , zę 60" 


Jeżeli jednak będziemy badać analogiczny parametr wzmacniacza rezonansowego 
(obciążonego równoległym obwodem rezonansowym o rezystancji dynamicznej 
Ry, dostrojonym do częstotliwości sygnału fo), wówczas 


I R; = U4 (9-18) 


gdzie ze względu na brak spadków składowych stałych, Zdolność obwodu do gro- 
madzenia energii [u(t,) > E] i spotykane zazwyczaj duże wartości rezystancji 


1 
1) Wartość mnożnika A(R.) = Ś ka 
TĘ 


kształcie impulsów prądu i zawsze taka, że 7 < 1. Ponadto przyjęto tutaj, że wartość maksymalna 
prądu (iw) jest stała. W rzeczywistości zmianom kąta przepływu © odpowiadają zazwyczaj doĆ 
znaczne zmiany iy. 


jest ograniczona założeniem o cosinusoidalnym 


R, — łatwo zrealizować stan, gdy U, = E. Wtedy [patrz (9-14)] 
1 
zh (> | 


WOJE, "12 E 


6—cosOsin0 
sin © —Ocos0 


=B (Z) .9(6) (0-19) 


Sa 
E 
analogiczna do przebiegu p(6©), pokazanego na rys. 9-18. 


W takiej sytuacji przy = const, załeżność sprawności od kąta przepływu jest 


ŻĄ” 
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Rys. 9-18. Przebieg p(Q), 


pokazujący zmiany 


sprawności (0) przy 


U, 
— = const [13] 
E 


1807 


Z przebiegów tych zależności wynika np., że zastosowanie we wzmacniaczu aku- 
stycznym (np. przeciwsobnym) pracy w klasie C jest niecelowe nie tylko ze względu 
- na zniekształcenia nieliniowe (patrz rys. 9-15), ale dodatkowo ze względu na male- 
jącą sprawność. Trzeba tutaj jednak mocno podkreślić, że sprawność jest tylko 
jednym z parametrów wzmacniacza dużych sygnałów (obok np. wartości maksy- 


malnej mocy wyjściowej czy poziomu zniekształceń nieliniowych) i wybór opty-- 


malnego kąta przepływu z reguły jest pewnym kompromisem pomiędzy warunka- 
mi optymalnymi dla kilku cech wzmacniacza. 


9.2. « Wzmacniacze dużych impulsów 


Przystępując do omówienia wzmacniaczy dużych impulsów zauważmy, że często 
są to sygnały niesymetryczne (względem zerowej wartości sygnału), co pociąga za 
sobą konieczność odpowiedniego wyboru początkowego punktu pracy. Przykła- 
dowo na rys. 9-19 pokazano przebiegi prądów i napięć w tranzystorze bipolarnym 
przy optymalnym wyborze początkowego punktu pracy dla wybranych sygnałów 
impulsowych”. 

Inną istotną kwestią wymagającą pewnego omówienia są ograniczenia obszaru 
dopuszczalnej pracy ES, powiązane tutaj z parametrami sygnału wzmacnianego. 


Ogólnie można powiedzieć, że obszar ten jest ograniczony możliwo- 
ściami przebicia napięciowego i przekroczenia dopuszczalnej tempera- 
tury złącza. Jednakże określenie maksymalnej temperatury złącza, 
szczególnie przy sygnałach impulsowych, wymaga rozwiązania zło- 


1) Zakładamy tutaj, że punkt pracy nie ułega przesuwaniu w wyniku sterowania (wskutek np. 
ładowania kondensatorów). Warto także podkreślić, że wybór punktu pracy Po może istotnie 
wpłynąć także na szybkość narastania i opadania odpowiedzi. 


He p /0 "e 


Rys. 9-19. Przykłady dostosowania początkowego punktu pracy Po 
do własności sygnałów sterujących 


Ograniczenie kartaścią © 
OQDLOWOOZODĘJ MACY 


> ————— 
OLA PIZEWCIEM Rys. 9-20. Ograniczenia 
AE 
dopuszczałnego pola pracy 
tranzystora przy sterowaniu 


A i dlugi PrZEDCIE) | 


ucr. pojedynczym impulsem 
prostokątnym o czasie trwania 7 [10] 


żonych” równań dyfuzji ciepła. Ponadto występujące niejednorodności 
obszarów półprzewodnika powodują lokalne wzrosty gęstości prądu, 
prowadzące do miejscowego przegrzewania i do tzw. przebicia wtór- 
nego [10], [9] również przy pracy impulsowej. 


Z wymienionych tutaj powodów obszar dopuszczalnej pracy tranzystora ma po- 
stać pokazaną na rys. 9-20 [10]. Podobnie można określić dopuszczalne obszary 
pracy przy sterowaniu ciągiem impulsów [12], [23], powodujących przepływ pro- 
stokątnych impulsów prądu kolektorowego. Jeżeli jednak tranzystor jest obcią- 
żony elementami reaktancyjnymi, a przełączenia następują szybko, wówczas pow- 
stają złożone i trudne do wyznaczenia stany przejściowe [23], praktycznie unie- 
możliwiające określenie dopuszczalnych obszarów pracy. 

Trudności w określeniu impulsów prądu kolektora, a więc i trudności w określeniu 
stanu energetycznego tranzystora, wynikają z tego, że elementem analizy są w tym 
przypadku obwody zawierające np. nieliniowe pojemności złączowe Cr, i Cro, 
procesy magazynowania i odprowadzania ładunku z obszaru bazy, a także złożo- 
na i wieloelementowa struktura sieci, w której trzeba badać stany przejściowe. 
Pewne wnioski dotyczące pracy wzmacniacza dużych impulsów można jednak 
wyciągnąć z wyników przybliżonej analizy przypadku granicznego, tzn. takiego, 
w którym duże impulsy sterujące powodują kolejne przełączanie tranzystora [12], 
[24], [25]. 

Istotnym wynikiem na przykład staje się wówczas stwierdzenie, że do opisania 
sygnału wyjściowego konieczne jest wprowadzenie dalszych parametrów czaso- 
„wych (przykładowo —czasu przeciągania, czasu opadania) 
oraz fizycznie oczywisty wniosek, iż praktycznie wszystkie parametry czasowe stają 
się zależne od amplitudy (współczynnika nasycenia) impułsów sterujących. 

Ten ostatni wniosek w stosunku do wzmacniaczy oznacza, że wszystkie zależności 
i reguły podane w rozdziale 5 przestają tutaj formalnie obowiązywać, natomiast 
do szacowania np. czasów narastania odpowiedzi na impuls prostokątny trzeba 
wprowadzać zależne od sygnału uśrednione pojemności złączowe Cy, i Cze: 


Czasy narastania odpowiedzi na skok prostokątny przy dużych impulsach mogą 


być ogólnie mniejsze aniżeli przy tmpulsach małych, ale skala możliwych defor- 
macji kształtu także znacznie bogatsza. 
Podkreślmy na koniec, że nieliniowość wzmacniacza dużych impulsów wymaga 
odrębnej analizy dla każdego przypadku szczegółowego, różniącego się sygnałem 
sterującym lub strukturą wzmacniacza. 


3% Wzmacniacze pasmowe dużych sygnałów 
(wzmacniacze mocy) 


Wzmacniaczami pasmowymi nazwaliśmy takie (patrz rozdz. 5), których zadaniem 
jest wzmacnianie sygnałów o pewnym, dość rozległym widmie, przy czym, w od- 


1) Ze względu na złożone, niejednorodne elementy odprowadzające ciepło, ich różną geometrię 
i warunki chłodzenia. 
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różnieniu od wzmacniaczy impulsowych, nie są zazwyczaj stawiarie ostre wymaga- 
nia dotyczące dokładnego odtworzenia przebiegu czasowego wzmacnianych syg- 
nałów. W omawianych dotychczas wzmacniaczach pasmowych małych sygnałów 
interesowały nas głównie charakterystyki częstotliwościowe i pole wzmocnienia, 
przy czym liniowy model takich wzmacniaczy pozwalał stosunkowo prosto wiązać 
te cechy z parametrami elementów wzmacniacza. 


Jeżeli jednak sygnały o takich widmach osiągają duże wartości, wówczas 
stosowane dotychczas modele liniowe stają się nieprzydatne, natomiast 
wśród własności wzmacniacza zaczynają dominować: maksymałl- 
na moc wyjściowa sygnału (przy określonych, niewielkich 
zniekształceniach nieliniowych), sprawność energetyczna 
oraz zniekształcenie nieliniowe, wyrażone w formie za- 
wartości harmonicznych. 


W praktyce układowej często widmo takich sygnałów jest zawarte w przedziale 
ok. 20 Hz--20 kHz (sygnały akustyczne) i takiemu właśnie najczęściej spotyka- 
nemu przypadkowi będziemy obecnie poświęcali uwagę. Czytelnik jednak łatwo 
zauważy, że wiele rozważań będzie miało charakter ogólniejszy, obejmujący 
przypadki np. sygnałów o większych częstotliwościach widma. 


9.3.1. Wpływ układu pracy tranzystora bipolarnego na 
dopuszczalne pole pracy 
Wśród ES znajdujących zastosowanie w omawianych wzmacniaczach obecnie 


zdecydowanie dominują tranzystory bipolarne. Punkt pracy takich tranzystorów 
może znajdować się jedynie w pewnym ograniczonym obszarze, przy czym — jak 


d 
JA w AlB=415>15%0 
(tranzystory mocy) 
7 
U, 
| 
a 1/2 
4 (ME) ; 
7 2 Rys. 9-21. Ilustracja 
a | a : ograniczenia pola pracy 
(Ac ££ przez charakterystyki 
lego statyczne tranzystora 
Wspólna baza (WB) Kspólny emiter (WE) 


pokażemy dalej — parametry wzmacniacza (szczególnie — moc wyjściowa) są 
tym lepsze, im obszar ten jest rozleglejszy. Pierwsze ograniczenie wynika bezpo- 
średnio z przebiegu charakterystyk statycznych. Przypomnijmy, że ich charakter 
jest zgodny z przedstawionym na rys. 9-21. Gdyby ograniczeniem prądowym od 
dołu była wartość odpowiadająca zerowemu prądowi elektrody wejściowej, wów- 


czas ograniczenie to byłoby słabsze w układzie wspólnej bazy, bowiem jak wiado- 
mo lego  Iczo. W rzeczywistości ograniczenie stwarzają zniekształcenia nielinio- 
we, przejawiające się w zagęszczeniu charakterystyk przy małych prądach i w re- 
zultacie Ins) £ Im); przy CZym wartość tego minimalnego prądu jest zazwyczaj 
znikomo mała. Ograniczenie minimalnej wartości napięcia (U,„) także nie jest 
krytyczne, bowiem dla układu wspólnej bazy jest to wartość praktycznie zerowa, 
a w układzie wspólnego emitera — rzędu części wolta. 


0. ałkQ b 
4 x Lima tzw drugiego 
NC przebicia ż, 
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Rys. 9-22. Podstawowe 
ograniczenia 
dopuszczalnego pola 
pracy 

AT — przyrost temperatury 
otoczenia, Ak —przyrost 
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zniekształceń nieliniowych 


W rezultacie, istotne ograniczenia pola pracy przyjmują postać pokazaną na rys. 
9-22. 
Maksymalny prąd kolektora 74 jest uzależniony od poziomu dopusz- 
czalnych zniekształceń nieliniowych, bowiem wzrost rekombinacji noś- 
ników w bazie przy dużych prądach powoduje zagęszczenie charakte- 
rystyk, może jednak osiągać w tranzystorach mocy wartości nawet 
setek amperów. 


Ograniczenia mocowe (linia P.y) w sposób oczywisty zależą od typu tranzystora 
i warunków jego chłodzenia. 


Natomiast warto zwrócić uwagę, że w zakresie dużych napięć w nie- 
których typach tranzystorów silniejszym ograniczeniem staje się dru- 
gie przebicie (patrz rys. 9-22b), wynikające z powstawania 
„gorących punktów” w wyniku niejednorodności i niejednakowej gę- 
stości prądu w złączu [9], [10]. 
Maksymalne napięcie kolektora (Uy) przy ustalonym tranzystorze zależy od tego, 
między które elektrody dołączono napięcie przebijające i jakie są rezystancje Rp 
i Rz (dla składowych stałych) w obwodach bazy i emitera. Wynika to z tego, że 
przebicie ma zazwyczaj” charakter procesu lawinowego, którego prze- 
bieg zależy od sprzężeń zwrotnych, występujących dla składowych stałych w ukła- 
dzie. W szczególności, doprowadzenie napięcia pomiędzy kolektor i emiter — co 


1) Mówimy tutaj o tranzystorach mocy, mających stosunkowo niewielkie częstotliwości granicz- 
ne. Ogólnie, przebicie tranzystora może mieć zarówno charakter termiczny, jak też elektryczny 
(powielanie lawinowe, zjawisko Zenera, przemieszczanie złącza kolektorowego pod wpływem 
polaryzacji, a nawet zjawisko tunelowe, szczególnie w przypadku złączy emiterowych [45], 
a rodzaj procesu dominującego zależy od warunków pracy i technologii wykonania tranzystora. 
o IJ są bardzo zróżnicowane charakterystyki tranzystorów w otoczeniu napięć przebija- 
jących [12]. 
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zachodzi w układzie WE — jest powiązane z powstaniem dodatniego sprzężenia dla 
procesu lawinowego na rezystancji Rz [25]. Dlatego napięcie przebicia ulega 
zmianom w sposób pokazany na rys. 9-23. Natomiast doprowadzeniu napięcia 
przebijającego pomiędzy kolektor i bazę, co zachodzi w układzie wspólnej bazy 
(WB), nie towarzyszy powstanie takiego sprzężenia. Dzięki temu układ WE ma 
dopuszczalne napięcie Uy średnio 2--3-krotnie niższe aniżeli układ WB. 


Rys. 9-23. 
Przykładowy 
charakter zależności 
napięcia przebicia 
od warunków pracy 
tranzystora [12], [45] 


Wpływ rezystancji Rp 
Tablica 9-1 na napięcie przebicia 


R 

= Napięcie przebicia | 
> 0, 03 Ucz 

i Ua 0,75 Ucz 
< 0,001 | n O,SUczz 
< 0,001 | Uczo 


Zwróćmy uwagę na to, że w układzie WE najbardziej krytyczne warunki odpowia- 
dają przypadkowi dużej rezystancji Ry i prądom bazy ł5 bliskim zera (Uy = 
= Ucpo). Na wyróżnienie zasługuje także napięcie przebijające Ucgz (odpowiada- 
jące Ry = 0), jako miarodajne dla tranzystorów sterowanych poprzez transforma- 
tor lub obwody rezonansowe. 


Zauważmy ponadto, że opornik emiterowy Rz poprzez realizację sprzężenia ujem- 


nego kompensuje wpływ rezystancji Rpg na obniżenie napięcia przebicia”. Orienta- 
cyjnie [25] zmiany napięcia przebicia można szacować na podstawie tablicy 9-1. 
Reasumując — układ wspólnej bazy ma nieco większe pole pracy, przy czym róż- 
nica ma postać obszaru zakreskowanego na rys. 9-24. Oznacza to, że amplitudy 
napięć i prądów mogą być w układzie WB większe, co odpowiada lepszemu wy- 
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korzystaniu napięcia zasilającego i umożliwia osiąganie dużych wartości spraw- 
ności maksymalnej”. Układ wspólnej bazy pozwala ponadto uzyskiwać charakte- 
rystyki robocze bardziej prostoliniowe, tzn. pozwala uzyskiwać mniejszą zawartość 
harmonicznych. 

Jednakże mniejsze wzmocnienie mocy tego układu, a także bardzo niski poziom 
impedancji wejściowej (ułamki oma — pojedyncze omy), zmuszający do stosowa- 
nia układów dopasowywujących, powodują, że najczęściej stosujemy w praktyce 
układy WE. Natomiast układ o wspólnym kolektorze WC, mający poziom zniek- 
ształceń nieliniowych oraz obszar pracy zbliżone do układu WE, pozwala uzyski- 
wać wzmocnienie mocy znacznie mniejsze (zazwyczaj o ok. 20 dB), a ponadto 
jako układ bez wzmocnienia napięciowego wymaga dużych napięć sterujących, 
co z kolei komplikuje układy sterujące. Układy te są jednak wygodne, a więc 
często stosowane we wzmacniaczach beztransformatorowych. 


R 
1) Kompensacja taka zachodzi wówczas, kiedy e =]1—a. 


EJ 
2) Podkreślmy, że moc użyteczna jest ograniczona w obu układach dopuszczalną wartością mocy 
strat w tranzystorze. 
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9.3.2.  Asymetryczne wzmacniacze klasy A 


Wzmacniacze takie pracują w układach przykładowo pokazanych na rys. 9-25. 
Oczywiście praca w klasie A (tzn. z kątem przepływu 26 = 360” — patrz rys. 9-11) 
jest uzyskiwana poprzez właściwy wybór parametrów obwodów zasilających (R;, 
R,, Ra). Analizę podstawowych własności takich układów rozpoczniemy od zba- 
dania własności energetycznych w zakresie tzw. średnich częstotliwości (pomijalne 
reaktancje). Zgodnie z zasadami przedstawionymi w p. 9.1, charakterystyki robo- 
cze w polu np. charakterystyk tranzystora z rys. 9-25b mają przebieg pokazany 
na rys. 9-26. Kiedy tranzystor nie jest sterowany (A = 0), moc wydzielana w złą- 


Zs 
d z. 4 


Rys. 9-25. Przykłady 
asymetrycznych wzmacniaczy 
klasy A 


Rys. 9-26. Charakterystyki robocze 
wzmacniacza klasy A 


czu kołektorowym?” P,, musi być mniejsza od mocy dopuszczalnej Pcm, Co można 
zapisać w. postaci 
P. == U,ł = ypPcm (7p < 1) (9-20) 


Przy określonym sterowaniu (A ź 0) otrzymamy: 
amplitudę prądu kolektorowego 7 


I=yl, (u<1) (9-21) 
amplitudę napięcia kolektorowego 
U.=yyUo (ju <1) (9-22) 
moc sygnału wyjściowego 
1-— 1 1 
P, = z TU. = — Yryv(loUo) = x YryuYpPem (?-23) 


Widać stąd, że warunkiem otrzymania dużej mocy użytecznej (P,) jest 

zrealizowanie dużych współczynników wykorzystania: yr — prądu, 

Yu — napięcia, yp — mocy. 

Jeżeli jednak te współczynniki przybiorą nawet swoje wartości maksy- 

malne, wynoszące jedność (yu = Yr = Yp = 1), to moc użyteczna 

wyniesie co najwyżej połowę dopuszczalnej mocy kolektorowej Pcy, 

tzn. | 

Pu = 0,5Pcm (9-24) 
Zauważmy też, że zgodnie z (9-23) położenie optymalnych ze względu na moc wyj- 
ściową?): punktu pracy (Po) i charakterystyki roboczej powinno być takie jak na 
rys. 9-27. Oznacza to więc, że optymalna energetycznie rezystancja dla składowych 


Rys. 9-27. Optymalne energetycznie: punkt pracy Im 
i obciążenie wzmacniacza przy pracy w klasie A 


k/o | 
a Pisaca 


1) Ponieważ Iz © Ie, natomiast |Ucp| >> |Uzp| moc wydzielana w złączu emiterowym jest 
zazwyczaj pomijalnie mała. 

2) Zakładamy tutaj, że różnice współrzędnych punktów np. Py i N na rys. 9-27 odpowiadają 
amplitudom składowych podstawowych, co jest zasadne przy dostatecznie małych zniekształ- 
ceniach nieliniowych. 
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zmiennych wynosi 


2 
z; . WEUA W 
z R, = z (9-25) 


opt a— m L 


Raącopt £ F1y+ 
gdzie r — rezystancja pierwotnego uzwojenia transformatora. 
Moc dostarczana do układu z rys. 9-25b wynosi 

P = El, = U,I,+Iż Ry, (9-26) 


Ponieważ moc użyteczną (P,„) możemy zapisać w postaci 


1 - yi Ra 
PL=z *Rac = —37:da (9-27) 
a stąd 
2P Yu 1 
1ż = HA 2 4 Dai 
, yjRac śj Y1 A Ra 
więc moc dostarczaną możemy także zapisać w postaci [patrz (9-26) i (9-20)] 
a Ju, Rie, 
P, = Yp E 7 R. Pu (9-26 ) 


Stąd sprawność układu 


1 
5 YrYvyp Pem 


P 1 Yuyl 
ZK OE RL z 9-28 
SR (1+20. eee, 5 14 Zu, Rae waM 
F 74 Rac > Y1 Ra 


Jeżeli więc przy pełnym wysterowaniu zrealizujemy nawet yy £ 1 oraz y, Z l, 
wówczas maksymalna sprawność wzmacniacza klasy A wyniesie co najwyżej 


1 


ER, 


W warunkach rzeczywistych sygnał niosący informację ma postać 
zmienną i nieregularną, tak że gdyby nawet w pewnych momentach 
sprawność wzmacniacza zbliżała się do 50%, to wartość średnia będzie 
i tak znacznie mniejsza. Ta mała sprawność energetyczna jest podsta- 
wową wadą wzmacniacza klasy A. 


Zmianom amplitudy sygnału wejściowego towarzyszy proporcjonalna zmiana 
amplitudy prądu i napięcia wyjściowego. Jeżeli przy pełnym wysterowaniu U.y 
amplitudy te wyniosą!” 

'NZZZA 

Uy ŁU, 


1) Zakładamy tu oczywiście pomijałlnie małe wartości Ii U,„, a więc dla stanu pełnego wyste- 
rowania yy Z yr% 1. 


to przy amplitudzie sterującej mniejszej, wynoszącej U, = £U.u($ < 1) dostanie- 
my 


I= Ely a EL 
U = $Uy x £U, 
a więc 
fe 
P,= pi Ix$P4 = S(Pyq am) (9-30) 
lub inaczej 
P, 
m por Znam (9-31) 


Widać także, że moc tracona w tranzystorze (powodująca jego nagrzewanie) 
P, =P,-P,= Pi— Sqam(Pa) = P,(l— nam) (9-32) 
osiąga wartość największą przy braku sygnału sterującego, przy czym [patrz 
(9-20)] 
Pu Z Pio Z U.7, (9-33) 


ZE VJ. 
50 AZ PAM 
26 
Rys. 9-28. Własności energetyczne wzmacniacza 
klasy A i 0 Ś 
0 f 


Omówione dotychczas własności energetyczne ilustruje rys. 9-28. Tak więc, jeżeli 
nawet największa moc tracona w tranzystorze (P,,) będzie równa dopusżczalnej 
mocy kolektorowej (Pem), to wówczas największa moc użyteczna wyniesie 


1 
P,ma) rę pź Pcm , (9-34) 


Zastanówmy się jeszcze nad wpływem zmian punktów pracy tranzystora (patrz 
rozdz. 3), jakie wystąpią przy zmianach temperatury otoczenia. Jak wiemy, wzro- 
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stowi temperatury towarzyszy przyrost prądu kolektora i w rezultacie zmiany po- 
kazane na rys. 9-29. Widać stąd, że przy.słabej stabilizacji punktu pracy maksy- 
malna moc użyteczna dla temperatury nominalnej 7, staje się tym mniejsza, im 
wyższa jest maksymalna temperatura otoczenia. Jest to rezultatem tego, że maksy- 
malna moc użyteczna nie może przekroczyć połowy iloczynu Ucz1c, a ten ulega 
zmniejszaniu wraz z temperaturą, tym znaczniejszemu, im stabilizacja punktu pra- 
cy tranzystora jest gorsza. 


£fpm Rys. 9-29. Wpływ termicznych zmian 
położenia punktu pracy tranzystora 
A Tom — minimalna temperatura otoczenia, 
Tom — maksymaina temperatura otoczenia 


W dotychczasowych rozważaniach nie brano pod uwagę nieliniowości charakte- 
rystyk rzeczywistych tranzystorów. Wpływ nieliniowości można badać metodami 
omówionymi w p. 9.1, tzn. wyznaczając charakterystyki robocze, a następnie na 
ich podstawie rzeczywisty kształt prądu wyjściowego przy danym sygnale sterują- 
cym, i wreszcie wyznaczając (np. metodami wielopunktowymi) składowe widma. 
W rezultacie stwierdzimy, że przyrostom sygnału sterującego odpowiada pewien 
niewielki przyrost składowej stałej prądu AJę, a także przyrost amplitudy harmo- 
nicznych. 


Natomiast przy stałej amplitudzie sygnału sterującego, zarówno moc 
wyjściowa, :jak sprawność i zniekształcenia nieliniowe będą zależne od 
rezystancji źródła sygnału (Ry) i obciążenia (R,.). 


Określenie tych wartości przy ustalonej parze (Rs, R.) wymaga (patrz rys. 9-4 
oraz rys. 9-6) wykonania konstrukcji graficznej, pokazanej na rys. 9-30a, dzięki 
której określamy wartości chwilowe prądu wyjściowego, wykorzystywane następ- 


Ba" 4 
NOSA 


£5= const 


PR 1, Ro) 
* © ką = Raq "const 


Mmm jj 


(u 


Rys. 9-30. Konstrukcja graficzna stosowana przy analizie (a) oraz przykładowy charakter jej 


wyników dla wzmacniacza klasy A (b i c) 
Ly — charakterystyka robocza ic (ucE) przy Rac = const, Lą — charakterystyka robocza ic (is) przy 
Rac = const, L; — charakterystyka robocza ig (uEB) DTZY Rac = const 


nie (np. w metodzie pięciopunktowej) do przybliżonego określenia składowych 
widma. Znajomość składowych widma ły, ł4, 7, ..., I, pozwala obliczyć 


Pi = Eh 
1 e 
P, = 3 Racli 
zB (9-35) 
P; 
RES 
a | 


dla zadanych E,, R, R... Powtarzając takie obliczenia dla różnych par Ry, Rąc 
stwierdzimy zazwyczaj występowanie par optymalnych dla danego parametru 
wzmacniacza. Przykładowo (rys. 9-30b) zawartość trzeciej harmonicznej zależy 
od obydwu rezystancji (Ry, R,.), ale przy pewnej parze (R,,, R,o) osiąga wartość 
najmniejszą”. Podobnie przy ustalonej jednej rezystancji (np. R, = Ry, — rys. 
9-30c) różne parametry wzmacniacza uzyskują wartości optymalne dla różnych 
wartości drugiej z rezystancji (tutaj R.c), przy czym R, z* R,, Rya 3 Rys 4 Rpitd. 
(patrz rys. 9-30Cc). 

W ten sposób przekonaliśmy zapewne Czytelnika, że: 


a) dokładna analiza własności wzmacniacza dużych sygnałów jest dość 
uciążliwa, 


1) Fizyczna interpretacja tego faktu polega na tym, że zniekształcenia nieliniowe powstające 
zarówno w obwodzie wejściowym, jak i obwodzie wyjściowym tranzystora mogą się ogólnie 
wzajemnie kompensować, przy czym właśnie najpełniejsza kompensacja zachodzi dla pary 
optymalnej. 


"ORIG MGR GG EEG 


b) wybór parametrów uznanych w danym, konkretnym przypadku za - 
optymalne jest z zasady wynikiem kompromisu pomiędzy mocą, sprawnością 
i zniekształceniami nieliniowymi. 

c) jest pożądane zawężenie zakresu poszukiwań parametrów optymal- 
nych poprzez wykorzystanie doświadczeń poprzedników, przetworzonych w proste 
reguły. Zasadnicze z nich można sformułować w postaci przekonania, że optymal- 
ne obciążenie wzmacniacza (R,,) jest zbliżone do wyznaczonego na podstawie rys. 
9-27, natomiast optymalna rezystancja źródła sygnału (Ryon.) jest zawarta (dla 
układu WE) w przedziale 


Rgopt F (2--5)rwe śr (9-36) 
gdzie: rw, s, — patrz rys. 9-30a. 
W otoczeniu tych właśnie „wartości wyjściowych” prowadzimy zazwyczaj dopiero 
bardziej szczegółową analizę własności wzmacniacza. 
Rozważania, jakie prowadziliśmy dotychczas, dotyczyły zakresu tzw. Średnich 
częstotliwości. Odstąpienie od tego założenia w sposób zasadniczy komplikuje 
analizę własności wzmacniacza, bowiem — jak pamiętamy (rys. 9-7 oraz rys. 
9-8) — charakterystyki robocze przybierają tutaj postać złożonych i trudnych do 
wyznaczenia (przy rzeczywistych, nieliniowych, charakterystykach ES) linii. Re- 
zultatem pracy tranzystora (ogólniej ES) na obciążenie zespolone — bowiem poza 
zakresem średnich częstotliwości znaczną rolę zaczynają grać reaktancje — jest 
pogarszanie własności wzmacniacza, w tym wzrost zniekształceń nieliniowych 
Moc wyjściowa (przy stałym sterowaniu) maleje praktycznie do zera, przy czym 
szybkość tego zmniejszania mocy zależy od elementów reaktancyjnych. Prowadzi 
to do sytuacji zilustrowanych rys. 9-31. 


l s 
r_- Szaapepusacje > 
Rys. 9-31. Typowe zmiany częstotliwościowe własności wzmacniaczy mocy 


Jeżeli we wzmacniaczu znajduje zastosowanie transformator wyjściowy (dopaso- 
wywujący obciążenie — patrz np. rys. 9-25), wówczas charakterystykę częstotli- 
wościową z rys. 9-31b można jakościowo wyjaśnić zmianami jego cech transmisyj- 
nych przy zmianach częstotliwości. 


Pomijając małą rezystancję uzwojeń oraz pojemności pomiędzy uzwojeniami i mię- 
dzy zwojami tych samych uzwojeń (prowadzące do ich zastępczej pojemności”), 
otrzymamy uproszczony schemat zastępczy transformatora, pokazany na rys. 
9-32, gdzie: L— tzw. indukcyjność główna (zależna od rdzenia i proporcjonalna 
do z?), ły, l, —- tzw. indukcyjności rozproszeń obu uzwojeń (zależne od rdzenia, 
liczby zwojów z;, zą oraz sposobu wykonania uzwojeń, np. ich sekcjonowania). 


, zy )2 
4 lo fo EoR. 


Rys. 9-32. Uproszczony schemat zastępczy 
transformatora obciążonego rezystancją Ro 


Gdyby na zaciskach /-2 działało źródło liniowe o stałej rezystancji R,, wówczas 
spadki mocy w rezystancji R, w stosunku 1/q? wobec wartości dla częstotliwości 
średnich (X, = ©, Xp © Xp, A 0) następowałyby przy pulsacjach 


CJA Ę 

2 RER ; (9-37) 
j L  yq-1i 
x Rat Ro  „vas_T 

0g "ET] Va—1 . (9-38) 


Fizycznie działoby się to wskutek zwierającego działania równoległej indukcyjności 
L przy małych częstotliwościach i rozwierającego (dzielnikującego) działania 
szeregowych indukcyjności rozproszenia przy częstotliwościach dużych. 
Tranzystor (czy ogólniej ES) z obciążeniem zespolonym i sterowany dużymi sygna- 
łami do takiego modelu w postaci liniowego źródła (sterowanego) sprowadzić się 
oczywiście nie daje. Z zależności (9-43) wynika, że charakterystyki częstotliwościo- 
we w przypadku źródła liniowego byłyby zadowalające (tzn. przebiegały przez 
obszary zakreskowane na rys. 9-31b), gdyby 


RR; 
bar, PR. (9-39) 
Wg Vqż—1 | 
L4dse sto -Vaż-1 (9-40) 


g 


Z drugiej strony nieliniowa rezystancja wyjściowa tranzystora jest ograniczona 
wartościami skrajnymi, występującymi przy granicznych położeniach chwilowego 


. Z tych względów mo- 


punktu pracy, bliskimi wartościom ry x 0ir,,?) % 7 
| 22e 


1) Ponieważ zjawiska rezonansowe, do których te pojemności głównie prowadzą, są w rozwa- 
żanych wzmacniaczach mocy skutecznie tłumione przez rezystancję obciążenia. 

2) Tutaj mamy na uwadze nachylenie charakterystyki i, (ue) przy lp = const w skrajnym 
min. prądu — maks. napięcia) chwilowym punkcie pracy. 
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żemy uważać za wysoce prawdopodobne przebiegi charakterystyk przez obszary 
zakreskowane na rys. 9-31b przy rzeczywistym nieliniowym tranzystorze, kiedy 


Rgręc 
R,+r 1 
| 2 KG TĘ ROZ Z .39' 
%, GET (9-39) 
mako toz 
LL+b < > yq2—1 (9-40) 


g 


Wykonanie transformatora spełniającego te warunki (po uwzględnieniu zależności 
indukcyjności od stanu namagnesowania rdzenia wskutek przepływu składowej 
stalej prądu) nie zawsze jest łatwe. 


Trzeba także pamiętać, że transformator nie tylko powiększa praco- 
chłonność wykonania wzmacniacza — a więc koszty — ale także ob- 
niża sprawność (zwykle N;rans £ 0,6-=0,95) i wprowadza zniekształcenia 
nieliniowe. Stąd w nowoczesnych układach znacznie chętniej stosujemy 
wzmacniacze beztransformatorowe, opisane nieco dalej, chociaż zakres 
optymalnych rezystancji obciążenia jest wówczas znacznie ograniczony. 


Zauważmy przy okazji, że stosując sprzężenie zwrotne dla zmniejszenia wypadko- 
wych zniekształceń nieliniowych wzmacniacza (patrz rozdz. 4) powinniśmy sygnał 
zwrotny pobierać z wtórnego uzwojenia transformatora. Przy sprzężeniach tego 
rodzaju powstają czasami trudności z zapewnieniem stabilności wzmacniacza, 
związane ze złożonym przebiegiem charakterystyki fazowej transformatora. 


Podkreślmy wreszcie na koniec, że wzmacniacze asymetryczne klasy A 
stosujemy obecnie coraz rzadziej, wyłącznie w układach stosunkowo 
niewielkiej mocy, głównie ze względu na małe wykorzystanie ES 


t 


(maty stosunek 5 


> i niską sprawność. 
M 


Te ich własności, a także przedstawione powyżej metody analizy są analogiczne 
przy różnych typach ES. 


9.3.3. Wzmacniacze symetryczne: przeciwsobne 
i przeciwstawne 


9.3.3.1. Własności ogólne 


Koncepcja wzmacniaczy przeciwsobnych opiera się na spostrzeżeniu, 
że mało zniekształcony sygnał wyjściowy można otrzymać w wyniku 
odpowiedniego „złożenia znacznie zniekształconych sygnałów skła- 
dowych. 
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Przykładowo — przy sterowaniu sinusoidalnym — wyjściowy sygnał sinusoidalny 
możemy otrzymać w wyniku złożenia dwu ciągów półsinusoid: dodatnich i ujem- 
nych. Istotne jest jednak przy tym to, że wytworzenie takich sygnałów składowych 
(np. półsinusoid) może być zrealizowane przy znacznie wyższych sprawnościach 
energetycznych, co prowadzi w efekcie do uzyskania znacznie większych mocy 
wyjściowych (użytecznych — P,„) przy takich samych ES. 


U24 


Rys. 9-33. Przykłady 
wzmacniaczy 
przeciwsobnych 

R A Rp» m małe 

rezystancje Ugo | OC 
(0,5--2,0 0) 


Ażeby nieco dokładniej poznać własności takich wzmacniaczy, rozpatrzmy przy- 
kładowo działanie ustalonych realizacji, pokazanych na rys. 9-33. Układy te mają 
ważną cechę wspólną. Mianowicie, prąd w rezystancji obciążenia R, bądź jest 
równy różnicy prądów kolektorowych (i., —i,) obu tranzystorów (układ b) lub 
też przy odpowiednim sposobie wykonania transformatora wyjściowego Tr2 
w układzie z rys. 9-33a jest do tej różnicy proporcjonalny. Pamiętając o tym przyj- 
miemy teraz założenia dotyczące sygnałów sterujących oba tranzystory. Załóżmy, 
że transformatory wejściowe dostarczają do baz tranzystorów napięcia równe, 
ale o przeciwnych fazach (przesunięte o 180”). Dzięki temu otrzymamy przebiegi 
prądów kolektorowych zależne od charakterystyk i wypadkowych napięć poka- 
zanych na rys. 9-34. 
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r 3 
CICZ 
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Rys. 9-34. Charakterystyki tranzystorów (a) i wypadkowe napięcia na bazach 77 i 72 (b) 
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Jeżeli więc prąd kolektorowy tranzystora 71 (przy sterowaniu sinusoidalnym) wy- 
nosi 


ią = l9+14cos(ot+9,)+Iącos2(0t+9>) + I3cos3(wt+pz) + ... 
(9-41) 


to w układzie o idealnej symetrii (szczególnie tranzystorów) prąd kolektorowy 
tranzystora 72 będzie wynosić 


ią = 19 +1, cos(wt+ 180” +94) + Izcos2(wt+ 180” +9>) + Iącos3(wt + 
+180+93)+ ... = I9—I,cos(ot+9,) + Izcos2(ot +) — 
— lącos3(wt+93)+ ... (9-42) 


Teraz łatwo określić prąd różnicowy, płynący w obciążeniu — odejmując szeregi: 
(9-42) od (9-41) — co daje 


iq —ięą = 2[I, cos(ot+ gp.) +lzcos3(wt +93) + 
+lscos5(vot+9s)+ ...] (9-43) 


Zauważmy i podkreślmy fakt wzajemnego skompensowania się har- 
monicznych parzystych (a także składowych stałych). Natomiast za- 
wartość harmonicznych nieparzystych pozostała taka sama w rezystan- 
cji obciążenia co i w prądach kolektorowych obu tranzystorów. 
Oczywiście, gdyby układ nie był symetryczny (co w praktyce często 
zachodzi ze względu np. na trudność w dobraniu dwu identycznych 
tranzystorów TI, T2), wówczas zarówno amplitudy (74, Z, ..., 1,), 
jak i fazy składowych widma (9;, 9a, ..., p), byłyby nieco różne 
i harmoniczne parzyste byłyby jedynie częściowo skompensowane. 

Z rysunku 9-33a łatwo zauważyć, że prąd zasilania 


Iz = leq Pica (9-44) 
co w układzie całkowicie symetrycznym, po uwzględnieniu (9-41) 
i (9-42), pozwala napisać 


i(t) = 2[70+ Icos2(0t +92) + I4cos4(wt+ gą ...] (9-45) 
a więc w obwodzie zasilania kompensują się zarówno składowe pod- 
stawowe [7, cos(vt +g94)], jak i harmoniczne nieparzyste. 


W układzie rzeczywistym o pewnej nieuniknionej asymetrii następuje oczywiście 
znowu jedynie kompensacja częściowa, przy czym na podkreślenie zasługuje 
szczególnie kompensacja składowych podstawowych, ograniczająca możliwość 
powstania sprzężeń zwrotnych wskutek różnej od zera impedancji wewnętrznej 
źródła stałego napięcia kolektorowego E,, zasilającego zazwyczaj także i inne, 
wcześniejsze, stopnie wzmacniające. Zastanowimy się teraz nad wpływem klasy 
pracy (patrz rys. 9-11) wzmacniacza na jego własności. Rozważanie tego problemu 


zaczniemy od omówienia pracy transformatora wyjściowego Tr2 (rys. 9-33a) 
przy założeniu, że strumień rozproszenia jest niewielki, a charakterystyki tranży- 
storów dostatecznie prostoliniowe. Mamy wówczas sytuację pokazaną na rys. 
9-35. 


9/673 


d tet 
5 £ b Odłączony śrarzys:c” 12 
ń M A. 1 (22117 
I ZYC 


$ Klasa 
'Ą 
4) 7 
> ; 
O 4 
R 


Rys. 9-35. Ilustracja (c2 
warunków pracy 2 4 
transformatora ł 


wyjściowego 7r2 Klasa 8 


W klasie A prądy kolektorowe 
tj h — hsinot (9-46) 
ią = l4—Hhsinot (9-47) 
wytwarzają w rdzeniu strumień różnicowy | 
B= HP, —$, (9-48) 


i strumień skojarzony y = zÓ, proporcjonalny do różnicy amperozwojów, przy 
czym wobec przyjętych założęń (pomijalne rozproszenie) zachodzi związek 

(Z, 1-1) — (21142) = 24 ŻTysinot = Zziy (9-49) 
stąd" 


1 Zakładamy tutaj transformator bezstratny, o pomijalnych w szczególności rezystancjach 
uzwojeń. 
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p4 
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SRMAYE (9-50) 


(2a ą 


Zz 
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Zależności tej odpowiada charakterystyka robocza N—M pokazana na rys. 
9-35b. Odłączenie drugiego tranzystora (72)zmienia warunki pracy tranzystora T1, 
bowiem wtedy 


0 
U, "I = Rh 


Zy 
=-— IJ, = 
p(A) Z L 


p4 
la, Z—-*1, (9-50') 
22 


i charakterystyka robocza przyjmuje położenie N,+, — M,+,, odpowiadające dwu- 
krotnie mniejszej rezystancji obciążenia 


1 12, 
Rae) F 4 (2) "R, (9-51) 

W klasie B [rys. 9-35c i d] otrzymujemy na tych samych zasadach co poprzednio 

Z ię — Z1 ic2 = z, Iysinof = Z»ir (9-52) 
a stąd 

ZĘ: 
hq = z lu 
U, = RI (9-53) 
2z Lfżzy 
ŻU5(B) =— U, = 2 (2) - Rlm 
z2 


a więc w okresie kiedy płynie np. prąd i,,(t) napięcie na kolektorze tego tranzysto- 
ra będzie zmieniać się sinusoidalnie w granicach 


Ec— [Ec— U5)] 


co odpowiada charakterystyce roboczej (będącej odpowiednią krzywą Lissajoux) 
O-P, pokazanej na rys. 9-35d. 

Podkreślmy, że przedstawione powyżej zmiany położenia charakterystyk robo- 
czych zachodziły wyłącznie wskutek zmiany klasy pracy (lub odłączenia jednego 
z tranzystorów) przy tym samym transformatorze i obciążeniu. 


Z tych rozważań wynika, że wzmacniacz przeciwsobny klasy A będzie 
miał identyczne cechy energetyczne co wzmacniacz asymetryczny (po- 
, ! 1 (22, |? 

jedynczy) obciążony rezystancją R, = 5” (22) - R, a to dlatego, 

2 

że warunki pracy tranzystorów (położenie charakterystyki roboczej) 
w obu przypadkach będą takie same. Wzmacniacz taki będzie dawać 
dwukrotnie większą od pojedynczego wzmacniacza moc wyjściową 


(użytyczną), a ponadto — jako układ przeciwsobny — będzie różnić 
się od niego kompensacją harmonicznych parzystych”. 


W rzeczywistym wzmacniaczu klasy B wartość prądu w okresie zatykania tranzy- 
stora nie będzie zerowa, a poziom minimalny (/,) będzie zależny od prądów ge- 
neracji termicznej (/cgo). Tak więc prądy kolektorowe wzmacniacza klasy B będą 
zbliżone do pokazanych na rys. 9-36. Wartość średnia prądu kolektora złożonego 
z impulsów „półsinusoidalnych” wyniesie 


T 
_1 sa 4  due-lx 
Rye m (9-54) 
«co odpowiada mocy pobieranej ze źródła przez tranzystor 71 
Iy— lm Ecl 
Pair -| z +, z = (9-55) 


Rys. 9-36. Przebiegi prądów kolektorowych 
wzmacniacza klasy B 


Równocześnie tranzystor ten dostarcza połowę mocy użytecznej P,, tzn. 


1 1 (Ec— U) * lu — =) = Ecly 


Puri = p)  £ = 2 2 4 (9-56) 
Stąd sprawność wzmacniacza 

„= Pur! e. (Ec—Un)' (Im= m) R 

dB", "WE ly—1, >= 
Ec (z +1. 
r 
Um. Im 

n (- r j s je n 

= NAA RE ui > 4 (786%) (9-57) 


jm 
147 (0-1) 


Un Inną zaletą przeciwsobnego wzmacniacza klasy A — poza zmniejszeniem zawartości har- 
monicznych — jest niewielkie nasycenie rdzenia transformatorowego, ułatwiające zasadniczo 
jego wykonanie. 


44 Wzmacniacze i generatory 
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Pokazaliśmy więc, że sprawność wzmacniacza klasy B nie może przekroczyć war- 
tości 78,6%, przy czym warunkiem wysokiej sprawności wzmacniacza jest spełnie- 
nie warunków 

J/ m ś ly 

Um < E£ 
Jeżeli w stanie pełnego wysterowania chwilowy punkt pracy N (patrz rys. 9-35d) 
osiąga współrzędne (7ws, U,„), to amplitudy prądu i napięcia wyjściowego przy 
współczynniku wysterowania ć (0 < £ < 1) wyniosą 


I = $(lus—I„) % ŚlmB 


(9-58) 
U = E(Ec— U) = SEC 
Teraz dla każdego z tranzystorów 
j AE 
Pyg, = | SG") +1 "E © Ślus Ec (9-59) 
| r r 
1/TU| 1 B(lus-I„)(Ec—U„ . $3 
Pycy = :(2) = 5 . ( zela a. Ś ) A 4 TuBEc (9-60) 
Ę2 
meżż IMB Ec ; 
P „(Ś) 4 Tt 
= x —--..--- +—— = 9-61 
4BQ) P;(ó) Ius | 5 4 ŚĄBM ( ) 
Ś Ec 
Moc wydzielana (tracona) w każdym z tranzystorów 
6-22 9-6 
Pyg, = Pad Pu, Ź Eelus|7—79 (9-62) 
. . . ... OPG B=: 
osiąga przy pewnym stopniu wysterowania 6, — spełniającym warunek —- = 


$ 
= (0 — wartość największą. 
Wyznaczając to krytyczne wysterowanie stwierdzimy, że jego wartość wynosi 


4 = > x 0,636 (9-63) 
a zatem największa moc tracona 
2 1 EclyuB 
Pm F Pie = EclmB | 25 A = rż (9-64) 


Zakładając, że ta wartość mocy. traconej jest równa dopuszczalnej mocy kolekto- 
rowej tranzystora Pcy (warunek pełnego wykorzystania tranzystora) dostaniemy 


Eclue _ p. (9-65) 


co podstawione do wzoru (9-60) dla ć = 1 (pełnego wysterowania) pozwala 


wyznaczyć maksymalną wartość mocy wyjściowej z jednego tranzystora 


2 
Pó s= Are <= a Ę Poz z 2,46Pcy (9-66) 


Pamiętamy, że we wzmacniaczu klasy A dostaliśmy (9-34) 
P uM(A) — 0,5Pcm 


Jednakże ograniczenie wartości mocy wyjściowej nie wynika tylko 
z zależności energetycznych. 


Zauważmy bowiem, że jeżeli maksymalna wartość prądu w klasie A wynosi /ya, 


I . zau$ i 
to amplituda prądu jest 7, x MA. a więc maksymalna moc wyjściowa wynosi 


2 
IuaEc 
2 
P,um(A» 5 = (9-67) 
co porównane z wzorem (9-66) pozwala napisać 
PMA) ie Ima (9-68) 
PMG) IB 


Jest to ograniczenie głównie poziomem zniekształceń nieliniowych, przy czym dla 
rozsądnych poziomów tych zniekształceń zazwyczaj 


Ima £ (2--3)Iya 


O tyle też większą moc wyjściową otrzymujemy zazwyczaj w klasie B w porówna- 
niu z klasą A. 


Ponieważ jednak tranzystory byłyby energetycznie wykorzystane w peł- 

ni, gdyby [patrz (9-34) oraz (9-66)] 

PumMCB) R | 

R AlE 5 (9-69) 
to wynika stąd, że ograniczenie wartości maksymalnej prądu 7y3 przez 
dopuszczalny poziom zniekształceń obniża wykorzystanie tranzystora 
(a więc i jego temperaturę”). 

Jeżeli przyjmiemy, że minimalne wartości napięcia (U) i prądu (7,) są pomijalne, 

wówczas będziemy mogli oszacować wzajemny stosunek optymalnych rezystancji 

obciążenia (R,.) w obu klasach. W klasie A i początkowym punkcie pracy położo- 

nym na hiperboli mocy dopuszczalnej (Pcw) jest 


e. a.1. 
Raca) 


(9-70) 


a więc 
2 


Bosko 
Pcm 


*) Jak pamiętamy (patrz rozdz. 1), wpływa to korzystnie na niezawodność wzmacniacza. 


(9-71) 


44* 
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W klasie B i maksymalnym wykorzystaniu energetycznym (Pm = Pcm) jest 
[wzory (9-65) i (9-66)] 


Pm = 4 4 N vy s ZR. (9-72) 
a więc 
1 EŻ 1 
Rac(B) = 12 * Box = 12 " Racca) (9-73) 


Natomiast kiedy ograniczeniem jest dopuszczalna wartość prądu (74), można 
od niej uzależnić rezystancje obciążenia otrzymując 


— klasa A: 
Rac(a) Poł lucaj2 (9-74) 
— klasa B: 
, E 
RacB) m RR (9-75) 
stąd 
' —_ Rac(a) ; Ima > 
ac(B) io ja ia; (9 76) 


Omówione własności wzmacniacza klasy B ilustruje rys. 9-37. 


Rys. 9-37. Graficzna . 
iłustracja własności 
wzmacniacza klasy B 


Pewnego omówienia wymaga wybór początkowego punktu pracy. Gdybyśmy 
w charakterze pierwszego przybliżenia przyjęli, że charakterystyka robocza i, = 
= f(u,) (patrz rys. 9-33 oraz 9-34) składa się z dwu odcinków prostolinijnych 
(z punktem załamania przy napięciu odcięcia U), wówczas przy zerowej wstępnej 
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polaryzacji (Ugo = O:na rys. 9-33) otrzymalibyśmy przebiegi pokazane na rys. 
9-38a [28], a więc wzmacniacz pracowałby w klasie C€.(6 < 90). Dopiero przy 
wstępnej polaryzacji Uggo pokazanej na rys. 9-38b kąt przepływu osiąga wartość 
90” i wzmacniacz pracuje w klasie B. 


Rys. 9-38, Wpływ 

wstępnej polaryzacji bazy 
Use Na pracę wzmacniacza 
przeciwsobnego [28] 


/W rzeczywistości charakterystyki robocze i, = f(u,) mają przebiegi bez załama- 
nia, a ponadto są nieliniowe w szerokim otoczeniu Ug. Dla optymalnego wyboru 
warunków pracy wzmacniacza stosujemy w praktyce metody analizy opisane w p. 
9.1, korzystając w szczególności ze wzorów (9-9) do (9-13) i rys. 9-14. Dodatkową 
ilustracją jest tutaj rys. 9-39, gdzie przedstawiono jakościowo skutki różnych pola- 
ryzacji wstępnych i zmian rezystancji źródła sygnału. Rysunek ten stanowi pod- 
kreślenie celowości starannego wyboru punktu pracy Uggo — szczególnie ze wzglę- 
du na zniekształcenie stosunkowo małych sygnałów (tzw. zniekształcenia 
skroŚne— patrz rys. 9-39a) i starannego wyboru optymalnej rezystancji 
R, (np. poprzez optymalne ustalenie przekładni transformatorów TrI — patrz 
rys. 9-33), szczególnie ze względu na zniekształcenia dużych sygnałów. Oczywiście 


680 [9 : 


kształt charakterystyk roboczych, a więc i zniekształcenia sygnałów zależą także 
od rezystancji obciążenia R4;. 

Przy polaryzacji optymalnej (Uggo2 na rys. 9-39) prąd kolektora ma postać poka- 
zaną na rysunku, a więc kąt przepływu © > 90”, co odpowiada klasie AB, przy 
czym prąd kolektora Icę przy Uzpo (tzn. w początkowym punkcie pracy) wynosi 
zazwyczaj kilka — kilkanaście 7, wartości maksymalnej. 


2 


Rys. 9-39. Wpływ warunków pracy 
wzmacniacza na zniekształcenia 
małych (a i b) i dużych (c) sygnałów 


depo - Zbyt mote 

REZMIO! = ZMEKSZŁACEME ai 
A NIEWEKICH OMDUUGACH, 

(12W ZWEKSZKACEMIA SArOŚNE) 


C 


| 2 
: i 
— 
Zbyt duża wortaść Ry? 


Często wybór wartości tego prądu Icęą jest przedmiotem kompromisu 
pomiędzy zniekształceniami nieliniowymi (prąd Icę — stosunkowo du- 
ży) i sprawnością (prąd Icq — możliwie mały), która przybiera wartości 
pośrednie między odpowiadającymi klasie A i B. 


24 


Na zakończenie tych rozważań ogólnych zajmiemy się jeszcze krótko wpływem 
zmian częstotliwości granicznej tranzystora (fg) na pracę wzmacniacza. Nie roz- 


ważając szczegółowo tego zagadnienia ze względów praktycznych (bowiem naj- 


Ff max 
Je 
sygnału staje się porównywalna z wartością f następuje wyraźne odkształcenie 
impulsów prądu kolektora”, tzn. powstają dodatkowe zniekształcenia nieliniowe, 
a ponadto rośnie moc pobierana i tracona w tranzystorze. 
Ilustracją tego stwierdzenia jest rys. 9-40, pokazujący zmiany przebiegów prądu 
kolektora tranzystora pracującego przy m.cz. w klasie B, odpowiadające wzrosto- 
wi częstotliwości. Widać z tego rysunku, że kiedy f > fs, następuje wyraźne 
wydłużenie okresu przepływu prądu. 


częściej jest spełniony warunek < j powiemy jedynie, że kiedy częstotliwość 


fifa =005 
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Rys. 9-40, Przykładowe zmiany prądu kolektora w klasie B występujące przy wzroście 
częstotliwości sygnału sterującego [28] 


Dzięki temu prądy w układzie przeciwsobnym przyjmują postacie przedstawione 
na rys. 9-41. Zauważmy, że zniekształcenia prądu wyjściowego nawet przy f > f3 
są stosunkowo niewielkie. Natomiast zasadniczą konsekwencją wzrostu często- 


1) Powodem tych zniekształceń jest całkujące działanie nieliniowej pojemności wejściowej tran- 
zystora, odkształcające sygnał efektywnie sterujący prądem kolektora. Zagadnienia te są znacz- 
nie dokładniej rozważane np. w [28]. 


żę lt) 165=05 , flfg=d8 icylt) 
Tę" Tr 7 ą 


s MA ięalć) 


Rys. 9-41. Prądy we wzmacniaczu przeciwsobnym klasy B przy różnych częstotliwościach 
sygnału [28] 


_dZafi 

bo t26082). 
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7 
6 
8 Wzmacniacz 
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3 Rys. 9-42. Przykładowa 
, zależność składowej 
' i stałej prądu zasiłania 
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> I,9 od częstotliwości [28] 
3 


tliwości staje się zmniejszenie amplitudy składowej podstawowej, a szczególnie 


ciągły przepływ prądu przez każdy z tranzystorów (zanik odcięcia). Prowadzi to 


do gwałtownego wzrostu składowej 2. prądu zasilania 7,9 i szybkiego obniżania 
sprawności wzmacniacza. 


Warto podkreślić, że zmiany te są znacznie szybsze w przeciwsobnych wzmacnia- 


czach klasy B (AB) aniżeli w pojedynczych wzmacniaczach klasy A”. Własność 
tę ilustruje rys. 9-42. 

Konsekwencją tych zmian są także wyraźne modyfikacje zależności energetycz- 
nych, prowadzące ogólnie do stwierdzenia, że stosunek mocy użytecznej do tra- 
conej w tym zakresie częstotliwości staje się znacznie bardziej niekorzystny. 
Charakter tych zmian w skali f/f, jedynie nieznacznie zależy od typu tranzysto- 
ra [28]. 

Przechodząc do przeglądu spotykanych układów, rozpoczniemy od uwagi do- 
tyczącej stosowania kondensatorów sprzęgających, blokujących opornik emite- 
rowy, itp. Jak wiemy, we wzmacniaczach dużych sygnałów często mamy do czy- 
nienia z przejawami nieliniowości tranzystorów (ogólniej — ES), prowadzącymi 
do znacznych zmian w przebiegach prądów. Przykładowo, doprowadzając sygnał 
sterujący sinusoidalny do wzmacniacza kl. B lub AB otrzymujemy prąd bazy 
i kolektora bardzo odbiegające od sinusoidy, przy czym jedna z jej „połówek 
jest znaczna, a druga — znikoma. 


Jeżeli w obwodzie tych prądów znajdzie się kondensator, wówczas 
ładunek doprowadzany w jednej połowie okresu będzie różny od ładun- 
ku odprowadzanego w drugiej połowie, a to znaczy, że pojawi się pewna 
wartość średnia ładunku i odpowiadająca jej wartość średnia napięcia 
na kondensatorze (jest to zjawisko prostowania sygnału zmiennego), 
które będzie zmieniać punkt pracy ES. Można pokazać, że ta dodatko- 
wa polaryzacja działa zawsze w kierunku zmniejszenia kąta przepływu 
prądu ©, spychając jak gdyby punkt pracy do klasy C€. Wskutek tego 
powstają znaczne zakłócenia w pracy wzmacniacza i niedopuszczalnie 
duże zniekształcenia nieliniowe. 


Jeżeli więc czasami stosujemy kondensatory sprzęgające (patrz rys. 9-43), to 
jedynie wtedy, gdy prąd wejściowy jest dostatecznie zbliżony do sinusoidalnego 
(wzmacniacz kl. A — rys. 9-43a) lub gdy jego wartość jest znikomo mała (wzmac- 
niacze z rys. 9-43b bez prądu siatki, tzn. klasy AB, i B,””, wzmacniacze z rys. 
9-430). . 

Zauważmy, że w opornikach Rz i Rz wzmacniaczy klasy A przy sterowaniu 
przeciwsobnym i układzie symetrycznym następuje kompensowanie składowych 
zmiennych prądów obu tranzystorów, dzięki czemu nawet bez blokowania tych 
oporników kondensatorami sprzężenia zwrotne stają się znikome (byłyby zerowe 
w układzie idealnie symetrycznym). Oporniki R,;, R, (rys. 9-43a i c) znajdują 
czasami zastosowanie dla poprawienia symetrii wzmacniacza (w drodze indy- 
widualnego dobrania). Przez te oporniki płyną duże prądy, rzędu amperów, 
i ich rezystancja może istotnie obniżać sprawność energetyczną wzmacniacza. 


1) Jest to wynik pokrywania się okresów przewodzenia obu tranzystorów. 

2) W technice układów lampowych przyjęto indeksem „,1”” oznaczać wzmacniacze mocy, w któ- 
rych sygnał sterujący nie powoduje powstawania znaczniejszych prądów siatki i odpowiednio 
indeksem ,,2” wzmacniacze nie spełniające tego warunku. 
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Przypomnijmy także, że we wzmacniaczach z tranzystorami bipolarnymi mocy 
grozi nam zjawisko niestabilności cieplnej" (patrz rozdz. 3), przed którym może 
nas zabezpieczyć opornik emiterowy o dostatecznie dużej rezystancji (większej 
Od Ręmin, Zazwyczaj rzędu 0,4--2,0 Q) i odpowiedni radiator. | 


Klasy Ay, A By 
(bez prądu siatki) 


Rys. 9-43. Przykłady wzmacniaczy dopuszczających 
stosowanie kondensatorów sprzęgających (C+, C2) 


Ó +1 
*Łet 
ć k Rys. 9-44. Obwody 
3 6 wyjściowe wzmacniaczy 
beztransformatorowych 
ko (R, = 5-50 0 
| w przypadku a i b) 


Jeżeli rezystancja obciążenia R, jest niewielka [29] (w granicach od ok. 5 Q do 
ok. 50 0), stosujemy wzmacniacze bez transformatorów wyjściowych. Przykład 
takiego wzmacniacza był pokazany na rys. 9-33b. Zauważmy, że niezależnie od 
tego, w jakiej klasie (A—AB—B) pracuje taki wzmacniacz, prąd płynący w ob- 
ciążeniu R, j | 

i = łe — ża 


4 Niebezpieczeństwo to wynika z małej wartości rezystancji kolektorowej (praktycznie re- 
zystancja uzwojenią transformatora). 


w układzie symetrycznym nie ma składowej stałej (składowe te wzajemnie się 
znoszą). Dzięki temu możliwe są rozwiązania obwodu wyjściowego pokazane 


na rys. 9-44. Napięcie w punkcie A wynosi * z i do tej wartości jest ładowany 


kondensator C. Jeżeli jego wartość jest dostatecznie duża (praktycznie Cz 


R | wówczas przy pracy w klasie B (AB) można go uważać za źródło 
dlo 


napięcia stałego 2 Prowadzi to w momentach szczytów (rys. 9-45a) do sche- 
matu zastępczego z rys. 9-45b i wreszcie do przybliżonych schematów zastęp- 
czych (rys. 9-45c) pozwalających określić kształt obu połówek i wyznaczyć skła- 


dowe widma np. metodami wielopunktowymi (p. 9.1). 


KI-zamknięly 5 
* Uę K2- oł way! g 
/ 


Kyr (0231582) 
Ki £ TE 
0 ję. Ter 
KME £ 
Rys. 9-45. Ilustracja A uj 
warunków pracy >. Ry Ao) ; 
wzmacniacza WzaaŁA dy | 


beztransformatorowego 


Analizę taką (bardzo uciążliwą) prowadzimy w praktyce rzadko, szczególnie 
dlatego, że w praktyce poziom zniekształceń nieliniowych obniżamy stosując 
dodatkowe silne sprzężenia zwrotne ujemne. Z rysunku 9-45 widać, że przy pracy 
w klasie B 


U, < zc! fpraktycznie U,y m (0,38 --0,45) Ec,] (9-77) 
_ U. _ Eći 
P,= 2R, < 8R, (9-78) 
E, 
Iem DR, (9-79) 


—. Ź 2 
a więc zgodnie ze wzorem (9-64) największa moc tracona (da $= > wyniesie 


2 


p 
Py = "GaŻRy < Pm (9-80) 


Punkt pracy tranzystorów, wyznaczający wartość prądu początkowego Ice 
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(patrz rys. 9-39), wybieramy zwykle tak, by był spełniony warunek” 
Icę R (0,01 --0,02) k lcm | (9-81) 


Pełne wykorzystanie energetyczne tranzystorów [wzory (9-80) i (9-78)] prowadzi 
do wniosku, że 
2 


Pim Z 3 * Pem (9-82) 
Wiemy jednak, że napotykamy często silniejsze ograniczenie w postaci zniekształ- 
ceń nieliniowych (ograniczenie ley), co dodatkowo Świadczy o tym, że powięk- 
szanie mocy wyjściowej drogą wzrostu napięcia zasilającego Ec, [patrz (9-78)] 
jest uzasadnione”. 

Na zakończenie zwróćmy uwagę, że we wszelkich rozważaniach dotyczących 
własności energetycznych, zakładaliśmy ustalony, sinusoidalny charakter sygnału. 
W rzeczywistości sygnały mają postać złożoną, a szczytowe obciążenia energe- 
tyczne tranzystora trwają stosunkowo krótko. Stąd analogiczne rozważania 
należałoby przeprowadzić uwzględniając cechy statystyczne rzeczywistych sygna- 
łów. Analizy takie są jednak skomplikowane i dają wyniki mało przejrzyste. 
Przykład takiej analizy można znaleźć np. w [30], str. 254—260. 


9.3.3.2. Przegląd stosowanych realizacji układowych 


Przy realizacjj wzmacniaczy przeciwsobnych czy przeciwstawnych 
dążymy do uzyskiwania możliwie dużej mocy wyjściowej przy małych 
zniekształceniach nieliniowych i dużej sprawności energetycznej oraz 
małej wrażliwości na zmiany temperatury. Ważnymi elementami takich 
wzmacniaczy są zabezpieczenia przed skutkami pozna (np. w wy- 
niku zwarcia wyjścia). 

Ażeby otrzymać na wyjściu wzmacniacza dużą moc użyteczną, trzeba 
ogólnie zapewnić właściwe warunki zasilania* i dopasowanie jego 
impedancji wyjściowej do impedancji obciążającej, a ponadto ustalić 
odpowiednie punkty pracy tranzystorów i zapewnić wystarczającą 
dynamikę stopni sterujących. 


Warunek dopasowania impedancji najłatwiej jest zrealizować poprzez zastoso- 
wanie transformatora wyjściowego o przekładni zwojowej, realizującej potrzebny 
stopień transformacji obciążenia. W ogromnej większości przypadków spotyka- 
nych w praktyce obciążenie wzmacniacza mocy (najczęściej w postaci zespołu 


1) Prąd ten dla stosowanych tranzystorów mocy powinien mieć wartość co najmniej kilku mili- 
amperów. 

2) Przy większych wartościach Ec daną moc otrzymujemy przy większych amplitudach napięcia, 
a więc przy mniejszych amplitudach prądu (odpowiadających mniejszym /cm.) 

3) W typowym wzmacniaczu beztransformatorowym moc użyteczna przy danej zawartości har- 
monicznych jest tym większa, i im większe jest napięcie zasilające. Równocześnie jednak wzrasta 
moc tracona we wzmacniaczu i wzrasta jego temperatura, a więc rośnie prawdopodobieństwo 
uszkodzenia. Natomiast sprawność energetyczna jest tym większa, im większy jest sygnał ste- 
rujący (tzn. moc wyjściowa) i przy pełnym wysterowaniu osiąga wartości bliskie 807%. Szczegółowe 
dane dotyczące własności eksploatacyjnych — patrz np. [49], [50]. 


głośników) ma rezystancję kilka — kilkanaście omów, która jest zbliżona do 
wartości optymalnej z punktu widzenia dopasowania energetycznego w stosunko- 
wo prostych układach beztransformatorowych. 


Z tego właśnie powodu będziemy omawiać jedynie realizacje beztrans- 
formatorowe, pamiętając jednak, że są one układami dostosowanymi 
jedynie do takich szczególnych mało rezystancyjnych obciążeń. 


Najprostszy wzmacniacz przeciwstawny omawianego rodzaju 
z zasilaniem symetrycznym jest pokazany na rys. 9-464. Jeżeli odpowiednio 


T2-na$. 
73 -zatk. 


Ls 


Rys. 9-46. Prosty wzmacniacz przeciwstawny 


dobierzemy rezystancje Ry oraz Ra, to otrzymamy przy braku sygnału sterują- 
cego zerowy potencjał punktu A”. Przy ujemnym sygnale sterującym u;(t) po- 
tencjał tego punktu będzie wówczas stawał się dodatni, a przy dodatnim — ujem- 
ny. Oznacza to, że odpowiednio duże ujemne przyrosty u,(£) będą wprowadzały 
w stan przewodzenia tranzystor 72, natomiast przyrosty dodatnie będą prowa- 
dziły do przewodzenia tranzystora 73. Określając napięcie u,(t) pomiędzy punk- 
tem 4 i „masą” otrzymamy w takim układzie zależność u, = f(u,) jak na rys. 
9-46b oraz przebiegi czasowe jak na rys. 9-46c. Widać, że zależność u, = ffu,) 
daleka jest od liniowej, a prąd w rezystancji obciążenia 


L(t) = icz(1) + [—ies(1)] (9-83) 
daleki jest od sinusoidalnego. 


Znacznie mniejsze Zniekształcenia nieliniowe możemy otrzymać 
w układzie z rys. 9-47a, w którym złącza emiterowe tranzystorów T2 
i T3 są wstępnie (tzn. w stanie bez sygnału sterującego) spolaryzowane 
spadkami napięć Uppą © 0,6 V na opornikach Rą oraz Rą. 
Jeżeli po wprowadzeniu sygnału sterującego u+(£) napięcie w punkcie A wynosi 
u,(t), to przy niewielkich na ogół rezystancjach R; i Rą potrzebnych dla optymal- 


1) Oczywiście wymaga to, by zachodziła zależność 
R ł czad E 
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1%; 
Upa | 
Rys. 9-47. Prosty wzmacniacz przeciwstawny z rezystancyjną 
ZA optymalizacją początkowych punktów pracy 


20% 60% 


60 20" 


ULEB2 


Rys. 9-48. Prosty wzmacniacz 
przeciwstawny z diodową 
optymalizacją i stabilizacją 
początkowych punktów pracy 


nej wstępnej polaryzacji baz możemy napisać 
Us Z Ust Uppgą £ u,+0,6 V (9-84) 
Us3z © Us— UgBą = us—0,6 V (9-85) 


Dzięki takiemu przesunięciu początkowych punktów pracy otrzymujemy teraz 
zależność u, = f,(u;) jak na rys. 9-47b, a zatem w znacznym zakresie napięć u, 
zbliżoną do liniowej. W rezultacie przebiegi czasowe prądów i,-(t) i i.s(t) przy 
wejściowym napięciu sinusoidalnym przyjmują postać jak na rys. 9-47c, skąd 
widać, że prąd w obciążeniu 


i(t) = i2(t) + [- i: (0] 
jest tutaj praktycznie sinusoidalny. Zauważmy jednak, że przy dobrej stabilizacji 
punktu pracy tranzystora 77 wartość prądu Z, jest prawie niezależna od tempe- 
ratury, a zatem także i wartość 


Upgo = IR: = IR3 (9-86) 
jest stała. Ponieważ charakterystyki tranzystorów T2 i T3 ulegają 'pod wpływem 
temperatury zmianom, prowadzi to w rezultacie do przesuwania się początkowego 
punktu pracy po ich charakterystykach zgodnie z rys. 9-47d. W rezultacie charak- 
terystyka przejściowa u, = f'(u.) przy podwyższonej temperaturze ulega defor- 
macji pokazanej na rys. 9-47b linią przerywaną i we wzmacniaczu powstają 
znaczne Zniekształcenia nieliniowe. 

Dlatego też takie układy z rezystancyjnym ustaleniem punktu pracy nie 

są praktycznie stosowane, tym bardziej, że usunięcie tej wrażliwości 

termicznej może być przeprowadzone stosunkowo prosto. 

Służy temu celowi modyfikacja układowa przedstawiona na rys. 9-48a, w której 
oporniki Rz i Rz zastąpiono przewodzącymi diodami. Przy prawie stałej wartości 
I, napięcia Up;(T) i Up(T) maleją ze wzrostem temperatury prawie z taką samą 
szybkością jak napięcia upg I uggs , Odpowiadające stałej wartości prądów kolek- 
torowych tych tranzystorów. W rezultacie zmiany początkowego punktu pracy 
zachodzą teraz zgodnie z rys. 9-48b, co oznacza, że np. punkt pracy zachowuje 
swoje położenie w punkcie odcięcia prądu (klasa B) w dość szerokim zakresie 
temperatur. Efektem takiej kompensacji wpływu temperatury jest zachowanie 
liniowości charakterystyki u, = f(u.;) i jedynie nieznaczny przyrost zniekształceń 
nieliniowych w funkcji temperatury. 

Jeszcze dokładniejsza kompensacja tego wpływu jest możliwa w układzie z rys. 
9-48c, w którym źródło prądowe /, wymusza (z dokładnością do prądu bazy 752) 
stały prąd w diodach i umożliwia przez to lepsze dopasowanie zmian napięć na 
diodach do zmian napięć emiter-baza tranzystorów T2 i T3, potrzebnych dla 
utrzymywania stałych wartości początkowych prądów kolektorów. 

Zwróćmy uwagę, że wprowadzenie takiego źródła (realizowanego kon- 

wencjonalnie z tranzystora i diody stabilizującej) wpływa korzystnie 

zarówno na wzmocnienie, jak i na dynamikę stopnia sterującego 

z tranzystorem 77. 


9/689 


690/9 


Warto też zauważyć, że pomimo równości napięć na diodach DI, D2 i złączach 
emiterowych tranzystorów T2 i T3 prądy I, i /, nie muszą być równe, ponieważ 
różne mogą być powierzchnie emiterów i diod (co zazwyczaj ma miejsce). Istot- 
ną wadą układów z rys. 9-48a i c jest ograniczona możliwość płynnego ustalania 
początkowych punktów pracy T2 i T3 bez naruszania punktu pracy (wartości 7,) 
tranzystora 77. Stąd też stosowany jest układ z rys. 9-48d, w którym przesunięcie 
początkowych punktów pracy 72 i T3 wynosi 


ŻUgpBo = Ugzay F UĘB(B) 


Zauważmy, że napięcia emiter-baza tranzystorów TA i TB są zależne od prądów 
płynących przez te tranzystory, a na ich stosunek możemy wpływać zmniejszając 
rezystancję R. Dodatkową korzyścią jest tutaj możliwość kształtowania termicz- 
nych zmian sumy Uppca) + UEB(B) ZaTÓWNO poprzez wartość R, jak też współczyn- 
nik cieplny tej rezystancji. 

Jeżeli w niewielkich rezystancjach obciążenia takich wzmacniaczy (kilka ©) 
chcemy uzyskać duże moce, to amplituda prądów płynących przez tranzystory 
T2 i T3 musi osiągać poziomy amperów. Przy stosunkowo niewielkich wartościach 
Po takich tranzystorów mocy oznacza to płynięcie dużych prądów bazowych, 
a to z kolei wymaga dostarczanie ze stopnia sterującego z tranzystorem T/ dużej 
mocy i wytwarzania dużych niezniekształconych sygnałów napięciowych na małej 
rezystancji obciążenia. Ponieważ taki stopień sterujący musi pracować w klasie A, 
a więc z małą sprawnością energetyczną, oznacza to dalej, że moc tracona w tran- 
zystorze TI osiąga poziomy co najmniej porównywalne z mocami traconymi 
w tranzystorach 72i 73. 


W. celu usunięcia tych wad przy takich większych mocach wyjściowych 
często pojedyncze tranzystory stopnia końcowego zastępujemy odpo- 
wiednimi parami tranzystorów. 


GE) 
Aa £ Boz 
A4u>0 A jie 
jaie>0 


Rys. 9-49. Zestawne pary komplementarne 


Najprostsze zestawy tego typu—tzw. układy Darlingtona— tworzą 
tranzystory jednorodne, połączone jak na rys. 9-49. W układzie z rys. 9-49a do- 
datni przyrost napięcia na wejściu daje dodatni przyrost-prądu emitera tranzystora 
wejściowego i w rezultacie także dodatni przyrost prądu emitera tranzystora wyj- 
ściowego. Taki charakter związków pomiędzy przyrostami, a także kierunki 
przepływów prądów pokazują, że tego rodzaju para jest równoważna zestawnemu 
tranzystorowi zastępczemu typu m-p-n, jednak o zwarciowym wzmocnieniu prą- 
dowym w przybliżeniu”? równym iloczynowi zwarciowych wzmocnień tranzysto- 
rów składowych. 

Analogiczne rozważania prowadzą do wniosku, że para z rys. 9-49b jest równo- 
ważna zastępczemu tranzystorowi zestawnemu p-n-p. 


Wprowadzenie do takiego układu oporników R, i Rz w sposób przed- 
stawiony na rys. 9-49c nie zmienia charakteru zależności pomiędzy 
przyrostami napięć i prądów, natomiast pozwala wpływać na relacje 
ilościowe pomiędzy nimi, przez co zyskujemy możliwość kształtowania 
charakterystyk prądowo-napięciowych takich zestawnych tranzysto- 
rów. 


Dodatkowo opornik R, spełnia tutaj funkcję ogranicznika prądu wyjściowego. 
Liczby podane w nawiasach pokazują typowe rzędy wielkości tych rezystancji. 
Podobne rozważania można przeprowadzić także w przypadku par zestawionych 
z tranzystorów o przeciwnych typach przewodnictwa, jakie są pokazane na rys. 
9-50. Tutaj także wprowadzenie dodatkowych oporników R;,—R; jak na rys. 
9-50c pozwala na kształtowanie charakterystyk prądowo-napięciowych oraz 
ograniczanie prądu takiego tranzystora zastępczego. 


b 6£) 
. fE) 
_Alg _ Jai 
Bar Boz 
Ai<o c=> 
du>0 
| |óiz<o 


Ay 
(5052) 


R3 
(0552) ; 
Rys. 9-50. Pary quasi-kompłementarne 


1) e tei wynika z tego, że tranzystor wejściowy nie pracuje tutaj w stanie zwarcia na 
WYJŚCIU. 


45 Wzmacniacze i generatory 
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Przykładowe układy wzmacniaczy mocy z takimi komplementarnymi czy quasi- 
-komplementarnymi parami tranzystorów są pokazane na rys. 9-51. Zwróćmy 
uwagę, że spadki napięć na diodach DI--D4 są tutaj wykorzystywane do 
ustalania punktu pracy czterech tranzystorów, a równanie bilansu napięć w ob- 
wodzie zaznaczonym linią przerywaną ma postać 


UzBa + Ups + UeBą + Ups 5 Up, + Upa + Ups + Upą (9-87) 
Pomiędzy układami z rys. 9-5la i rys. 9-51b zachodzi dość istotna różnica, pole- 


gająca na tym, że w pierwszych z nich zawsze amplituda składowej zmiennej na 
bazie T2 jest nie mniejsza od takiej amplitudy na bazie 74 i odpowiednio w przy- 


Rys. 9-51. Przykłady 
końcowych stopni 
mocy z parami 
komplementarnymi 


padku pary T3--T5. Natomiast w układzie z parami quasi-komplementarnymi 
tranzystory wejściowe T2, T3 z opornikami R,,, R.ą tworzą układy wspólnego 
emitera o wzmocnieniach napięciowych mogących przewyższać jedność. Stąd 
też czasami układ z tego rodzaju parami jest nazywany układem ze 
wzmocnieniem napięciowym [47]. Jest to własność znacznie zmie- 
niająca wymagania związane z dynamiką stopnia sterującego z tranzystorem T1. 


Zapewnienie dobrej zgodności charakterystyk prądowo-napięciowych 
prostych par komplementarnych czy quasi-komplementarnych, zwłasz- 
cza ze względu na odmienną technologię wykonywania tranzystorów 
n-p-n Oraz ;p-n-p, jest niezwykle trudne nawet w monolitycznych ukła- 
dach scalonych. Z drugiej strony brak takiej zgodności (patrz p. 9.3.3.1) 
prowadzi do znacznego wzrostu zniekształceń nieliniowych wnoszonych 
przez wzmacniacz. Stąd też w nowoczesnych wzmacniaczach beztrans- 
formatorowych spotykamy znacznie bardziej złożone ,,pary komple- 
mentarne”, w których symetryzacja charakterystyk jest realizowana 
nie na drodze technologicznej, a schematowej, tzn. poprzez włączenie 
dodatkowych tranzystorów, diod oraz sprzężeń zwrotnych. 
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Rys. 9-52. Stopień końcowy wzmacniacza mocy ze złożonymi parami guasi-komplementarnymi 


Typowym przykładem jest układ pokazany na rys. 9-52, odpowiadający układom 
scalonym UL1490--UL1498 [48]. Mamy tutaj tranzystor zestawny n-p-n złożony 
z tranzystorów T3 i T4, jednak o charakterystyce kształtowanej zarówno nie- 
wielkim sprzężeniem zwrotnym na oporniku R, jak też opornikiem R,. Drugi 
bardziej złożony, tranzystor zestawny :p-n-p tworzy para tranzystorów TI i T2. 
Zauważmy, że gdyby zostały odpowiednio dobrane parametry tranzystorów TA, 
TB oraz rezystancja Rą, to możliwy byłby tutaj stan, w którym przyrost napięcia 
o ÓU w punkcie B wywoływałby identyczny co do wartości i znaku przyrost ÓU 
w punkcie 4, co odpowiadałoby połączeniu tych punktów i dawało sytuację jak 
w układzie z rys. 9-50b. W ogólnym przypadku tor transmisyjny pomiędzy punk- 


'tami B i A może być wykorzystany do ukształtowania charakterystyk takiego 


tranzystora zestawnego, tak aby były one dokładnie symetryczne względem cha- 
rakterystyk tranzystora zestawnego n-p-n. Nieco bardziej złożona jest w tym ukła- 
dzie także termiczna stabilizacja początkowych punktów pracy. Wynika ona 
ogólnie z bilansu napięć w obwodzie pokazanym linią przerywaną, który ma postać 


Usser 1 + UEBar2) — (Up; + Upa + Upa) — UBcray + UEBcr4, + Uesar3» = 0 (9-88) 


a ponadto z faktu, że składowe stałe prądów płynących przez tranzystory T2 
i T4 są praktycznie jednakowe. Dla tej stabilizacji termicznej jest jednak istotne, 
to, że złącza występujące we wskazanym obwodzie pracują przy różnych prądach, 
a również i to, iż w rzeczywistości realizacja diod DI -- D3 ma postać pokazaną 
na rys. 9-52b. 

Oczywiście, optymalizacja tego rodzaju stopnia wzmacniającego, jest praktycznie 
niemożliwa bez użycia komputera, a i w tym przypadku nie należy ona do zadań 
elementarnych. 
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W naszych dotychczasowych rozważaniach zakładaliśmy symetryczne zasilanie 
wzmacniacza napięciami +E, —E, co prowadziło — między innymi — do zero- 
wego potencjału punktu A w obwodzie bazowym stopnia końcowego. Taki też 
rodzaj zasilania stosujemy najczęściej w przypadku stopni końcowych wzmacnia- 
czy operacyjnych, które należą do omawianej klasy wzmacniaczy mocy. Przy 
takim zasilaniu i pełnej symetrii wzmacniacza składowe stałe Ip i Igs prądów 
emiterowych tranzystorów T2 i T3 wzajemnie się kompensują (rys. 9-53a) i prąd 
w rezystancji Ry ma zerową wartość średnią. 


Oznacza to, że nic nie zmieni w układzie włączenie szeregowo z R, 
dostatecznie dużej (dla przeniesienia składowych zmiennych) pojem- 
ności C,, jak to pokazano na rys. 9-53b. 


Q b 


Rys. 9-53. Warianty dołączenia obciążenia R, przy zasilaniu symetrycznym (a i b) oraz 
asymetrycznym (©) 


Ponieważ działanie pozostałej części wzmacniacza zależy jedynie od różnicy 
napięć, a nie bezwzględnej wartości potencjałów w poszczególnych punktach, to 
możliwe jest stosowanie zasilania asymetrycznego, pokazanego na rys. 9-53c. 
Trzeba jednak pamiętać, że przy takim rodzaju zasilania ulegają przesunięciu 
„w górę” o wartość E potencjały wszystkich punktów całego wzmacniacza, co 
w stopniach wstępnych, obwodach korekcji częstotliwościowych czy obwodach 
regulacyjnych może wymagać wprowadzenia kondensatorów separujących. 
Drugą grupę wzmacniaczy symetrycznych stanowią układy przeciwsobne, 
realizowane przy użyciu tranzystorów tylko jednego rodzaju przewodnictwa. 
Najprostszy układ tego rodzaju jest pokazany na rys. 9-54a. Wprowadzenie na 
bazę tranzystora sterującego TI przyrostu dodatniego powoduje powstanie przy- 
rostu dodatniego na wyjściu I —emiterowym — oraz przyrostu ujemnego na 
wyjściu 2 — kolektorowym. Równocześnie jest możliwe takie dobranie punktu 
pracy tranzystora ITI oraz rezystancji R. i Ra, aby bez sygnału sterującego po- 
tencjał punktu 2 przewyższał o ok. 0,6 V potencjał punktu 4, a potencjał punktu / 
o tyle samo potencjał punktu 3. W takim stanie początkowe punkty pracy tran- 
zystorów T2i T3 leżą w pobliżu punktu odcięcia i płyną przez nie jedynie niewielkie 
prądy kolektorowe. Wprowadzenie na wejście tranzystora 77 sygnału sinusoidal- 
nego spowoduje w takiej sytuacji przepływ prądu przez tranzystor T2 w półokre- 
sach ujemnych i odpowiednio poprzez tranzystor 73 w półokresach dodatnich. 


Układ taki ma jednak wady, praktycznie eliminujące go z zastosowań. 

Po pierwsze, rezystancje wyjściowe stopnia sterującego są tutaj bardzo zróżni- 
cowane” (kilkanaście omów na wyjściu 7, kilkadziesiąt kiloomów na wyjściu 2), 
co powoduje, że i charakterystyki częstotliwościowe odniesione do tych wyjść 
są bardzo różne. Oznacza to, że jeżeli rezystancje R. i R: zostały tak dobrane, 
by amplitudy sygnałów o małych częstotliwościach były jednakowe, to przy wzro- 
ście częstotliwości zmniejszanie amplitudy na wyjściu 2 będzie znacznie szybsze, 
a przez to impulsy prądu obciążenia wytwarzane przez tranzystor 72 znacznie 
mniejsze od impulsów wytwarzanych przez tranzystor 73. W przypadku steru- 


Rys. 9-54. Najprostsze 
— modelowe — 
wzmacniacze 
przeciwstawne 


jącego sygnału sinusoidalnego oznacza to, że na wyjściu otrzymujemy ciągi 
półsinusoid dodatnich (od tranzystora T2) o małej amplitudzie oraz ujemnych 
(od tranzystora T3) o dużej amplitudzie, których zsumowanie w rezystancji Ry 
nie daje oczywiście sygnału sinusoidalnego. Wadę tę można usunąć dodając na 
wyjściu 2 wtórnik emiterowy z tranzystorem 74 jak na rys. 9-54b. Dzięki temu 
rezystancje źródeł sygnału, występujących na bazach tranzystorów 72 i T3, 
mogą być praktycznie zrównane, a ponadto charakterystyki częstotliwościowe 
dostatecznie podobne. 
Pozostaje jednak druga wada takich układów, jaką jest znaczna wrażliwość na 
zmiany temperatury. Zauważmy, że dobra stałość punktu pracy tranzystora ste- 
rującego TI — warunkująca utrzymywanie w całym przedziale temperatury wyma- 
ganej dynamiki, a zatem konieczna -—— oznacza stałość potencjałów punktów 
1 i 2. Odpowiada to pracy tranzystorów T2 i T3 przy stałych napięciach emiter- 
-baza, co — jak wiemy — nie :jest korzystne z punktu widzenia stałości prądów 
kolektorowych i utrzymywania początkowych punktów pracy, PPODANAH 
klasom B lub AB. 

Tę wrażliwość na zmiany temperatury można usunąć poprzez wpro- 

wadzenie diodowej stabilizacji punktu pracy, jak to ma miejsce w ukła- 

dzie z rys. 9-55a. 
Rozwiązując np. graficznie obwód kolektorowy tranzystora TI z włączonymi 
diodami stwierdzimy, że potencjał punktu 2' przy stałej wartości prądu Ic; nie 


1) Patrz rozdział 2 
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jest tutaj stały, lecz maleje. Dzięki temu jest stabilizowany prąd emiterowy tran- 
zystora T4 i w konsekwencji także prąd emiterowy tranzystora wyjściowego T2. 
Ponieważ składowe stałe prądów tranzystorów T2 i T3 są praktycznie jednakowe 
(zwłaszcza gdy szeregowo z rezystancją R, jest włączony kondensator sprzę- 
gający C,, a rezystancja R, jest stosunkowo duża), oznacza to stabilizowanie 
wartości prądu w całym stopniu końcowym. Układ pokazany na rys. 9-55a ma 


Rys. 9-55. Wzmacniacz przeciwstawny skompensowany temperaturowo 


jednak istotną wadę, grożącą uszkodzeniem tranzystorów T2 i T3. Polega ona 
na tym, że gdy obciążenie wzmacniacza ma charakter indukcyjny (co bardzo 
często ma miejsce poprzez obciążenie głośnikami), wówczas w momencie zanikania 
impulsu prądu przez tranzystor 73 napięcie u,(t) na wyjściu wzmacniacza przyj- 
muje wartość ujemną. Sytuacja ta jest pokazana w postaci fragmentu przebiegów 
i.z(t) oraz ua(t) na rys. 9-55b. W momencie kiedy prąd i.; maleje do zera, poten- 
cjał bazy tranzystora T2 przybliża się do wartości bliskiej rozpoczęciu przewo- 
dzenia przy zerowym potencjale emitera. Jeżeli jednak przepływ prądu i-s(£) 
wywołuje zmianę potencjału emitera T2 na ujemny, to w przedziale At zakresko- 
wanym na rys. 9-55b powstają warunki do przepływu prądu w tranzystorze 72. 
Z chwilą pojawienia się w obciążeniu prądu i,, następuje gwałtowne zmniejszenie 
spadku napięcia na rezystancji R,, ponieważ równocześnie płynące w przeciwnych 
kierunkach prądy i,» i i, wzajemnie się kompensują. Z punktu widzenia tranzy- 
stora T2 wchodzącego w tym momencie w półokres przewodzenia, odpowiada 
to pracy w stanie bliskim zwarcia, ponieważ na obciążeniu jest jedynie znikomy 
spadek napięcia, wynikający z pewnego zróżnicowania prądów i--(t) i i-s(t). 


W wyniku takiego równoczesnego przewodzenia tranzystorów T3 i 72 
powstaje niebezpieczeństwo ich uszkodzenia — zwłaszcza tranzystora 
T2-—w wyniku przepływu impulsów prądu o zbyt dużej wartości. 


Dlatego też beztransformatorowe wzmacniacze przeciwsobne mają włączaną 
diodę kluczującą Dk, w sposób przykładowo pokazany na rys. 9-56a.'* 


1) Jest to rozwiązanie stosowane w układach scalonych UL1401--UL1405 


9/697 


Rys. 9-56. Wzmacniacze przeciwsobne z diodami kluczującymi Dk 


Jeżeli w takim układzie wejściowe napięcie sterujące jest dodatnie, to przez tran- 
zystor TI płynie dość duży prąd i poprzez spadek napięcia na oporniku R; także 
tranzystor 73 jest wprowadzany w stan przewodzenia. Prądy kolektorowe tych 
dwu tranzystorów składają się z głównej części płynącej poprzez obciążenie 
(R,, L,) wzmacniacza oraz diodę kluczującą Dk oraz z niewielkiego prądu dopły- 
wającego poprzez opornik R, i diody DI, D2. Z bilansu napięć w obwodzie za- 
znaczonym na rys. 9-56a linią przerywaną wynika, że w takim stanie układu mamy 


Uescr2y + Uzacray = (Upi + Upa) — Upk % 0,6 V (9-89) 


wobec czego tranzystory T2 i T4 nie mogą przewodzić prądu. Oznacza to, że 
dla dodatnich wartości napięcia wejściowego działanie wzmacniacza jest zbieżne 
z działaniem układu pokazanego na rys. 9-56b. 

Jeżeli natomiast napięcie u, przyjmie wartość ujemną, wówczas rezystancja 
- pomiędzy punktami A i B gwałtownie wzrasta, co powoduje wzrost potencjału 
punktu 4 do wartości zerowych, czy nawet dodatnich. Z drugiej strony w wyniku 
przesunięć fazowych pomiędzy prądem i napięciem na obciążeniu o charakterze 
indukcyjnym, które omówiliśmy poprzednio, potencjał punktu C staje się ujemny. 
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Te przyczyny składają się na to, że dioda kluczująca Dk gwałtownie wchodzi 


teraz w stan zaporowy i odcina dopływ prądu kolektorowego tranzystora T3 
do obciążenia. Oznacza to,że działanie wzmacniacza przy ujemnych wartościach 
u, jest zbieżne z działaniem układu pokazanego na rys. 9-S6c. 
Można łatwo pokazać, że działanie diody Dk w układzie jak na rys. 9-56d — sto- 
sowanym np. we wzmacniaczu scalonym UL1461 — jest identyczne i sprowadza 
się do uniemożliwienia równoczesnego przepływu przez obciążenie prądów i,» 
i ies. 
Wzmacniacze przeciwsobne, podobnie jak przeciwstawne, nie muszą 
być zasilane z symetrycznego źródła napięcia stałego, jeżeli tylko szere- 
gowo z obciążeniem i źródłem sygnału sterującego oraz ewentualnie 
elementami regulacyjnymi i korekcyjnymi włączymy kondensatory se- 
parujące o dostatecznie dużych pojemnościach (patrz rys. 9-53 i ko- 
mentarz do tego rysunku). 


Ważnym dopełnieniem układów wzmacniaczy mocy — zwłaszcza scalonych — są 
zabezpieczenia przed przeciążeniami oraz nadmie- 
rnym wzrostem temperatury. 

Najprostszym zabezpieczeniem przed nadmiernym obciążeniem, np. w przypadku 
zwarcia wyjścia wzmacniacza, są oporniki włączane szeregowo z emiterami tran- 
zystorów stopni końcowych. Przykład takiego rozwiązania ze wskazaniem typo- 


Rys. 9-57. Przykłady zabezpieczeń we 
wzmacniaczach mocy 


wych wartości rezystancji przedstawia rys. 9-57a. Doskonalszym rozwiązaniem 
są tranzystorowe ograniczniki prądu (tranzystor 7a z opornikiem R) pokazane na 
rys. 9-57b. Działanie tego układu omawialiśmy w p. 7.2.3.3. (patrz rys. 7-66) poka- 
zując, że po przekroczeniu progowej wartości prądu emiterowego tranzystora 72 
pojawia się znaczny prąd kolektorowy tranzystora zabezpieczającego Ta, powo- 
dujący zmniejszenie prądu bazy 72, a tym samym ograniczenie jego prądu emite- 
rowego. Dioda DI pokazana na tym rysunku (stosowana zresztą dość rzadko) 
ma za zadanie zabezpieczyć przed przebiciem złącze emiterowe tranzystora 72, 
w okresie gdy jest on spolaryzowany zaporowo. 


Innym ważnym problemem jest zabezpieczenie scalonego wzmącniacza mocy 
przed przegrzaniem. 


Zasada ogólna takich zabezpieczeń sprowadza się do odłączenia zasi- 

. lania stopnia końcowego wzmacniacza po przekroczeniu przez tempe- 
raturę płytki wspólnego podłoża całego wzmacniacza określonej war- 
tości granicznej (130 --1757Q). 


+; 


l 


Czec<ad 


mocy [49], [51] 
50 100 © 


Ażeby pokazać przykładowe zabezpieczenie tego rodzaju, rozważmy działanie 
układu z rys. 9-58a. W układzie tym w przybliżeniu 


Up = Urs = UR3 = lg Rą (9-90) 
a zatem 


U, m Uz—Rąlc Z u,-| c | R, (9-91) 


Przy niskiej temperaturze napięcie Uzg ma stosunkowo dużą wartość i w rezultacie 
napięcie U, jest małe. Ponieważ . 
U, = Uzgcrty + UEBcrc) (9-92) 


to tym samym napięcia na złączach emiterowych tranzystorów 7b i Tc są zbyt 
małe dła wprowadzenia ich w stan przewodzenia. Jeżeli przyjąć, że przy przewo- 
dzeniu wszystkich tranzystorów tego układu na złączach emiterowych występują 


ś k 
I 
koncowy 
i 
© 7 =F(u;) 
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Rys. 9-58, Zabszpieczenie od przegrzania wzmacniacza 
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jednakowe napięcia Ugg, to warunek wprowadzenia tranzystora Tc w stan prze- 
wodzenia sprowadza się do spełnienia równania 


U,(Ty) = ŻUpp(T,) = Uz(T,) ED. p (9-93) 


gdzie T, — temperatura graniczna, przy której zaczyna działać zabezpieczenie, 
albo inaczej 


UT) = Un(9(2+-2| (9-93') 
Zakładając 

UZ(T) = Uzo(1-+«z AT) (9-94) 

Uge(T) = Uss.(1 + tes AT) (9-95) 

AT.=T-—-T, 


z zależności (9-93') otrzymamy 


R 
UEBo (2-52) — U5 
A -1(2) (9-96) 


dz Uzo— dp Ę +2 UEBo 
R; 

Przy takim przyroście temperatury napięcie U(T) na złączu emiterowym Tc staje 
się wystarczająco duże dla wprowadzenia tego tranzystora w stan przewodzenia. 
Tranzystor ten jest dołączany do pewnego dzielnika oporowego — jak na rys. 
9-58b — z którego otrzymujemy napięcie U., sterujące wydajnością źródła prą- 
dowego 7», zasilającego stopień końcowego wzmacniacza mocy. Kiedy przy tem- 
peraturze Ty tranzystor Te wchodzi w stan przewodzenia, napięcie U, gwałtownie 
maleje, co powoduje zmniejszenie wartości 79 praktycznie do zera. Wynikiem 
działania tego rodzaju układu zabezpieczającego są charakterystyki tempera- 
turowe pokazane na rys. 9-58c [49]. 


9.3.3.3. Sprzężenia zwrotne we wzmacniaczach mocy 


a. Sprzężenie zwrotne dla składowych stałych 


Omawiana poprzednio diodowa stabilizacja początkowych punktów 
pracy, a także zasilanie ze źródeł prądu stałego stopni sterujących, za- 
pewniają we wzmacniaczach mocy wystarczającą stałość składowych 
stałych prądów. Jednakże niewielka nawet asymetria tranzystorów 
stopnia końcowego oraz nieznaczne zmiany składowych stałych tych 
prądów mogą powodować wyraźną asymetrię składowych stałych 
napięć emiter-kolektor tranzystorów stopnia końcowego. 


Można pokazać, że taka asymetria zawsze pogarsza dynamikę wzmacniacza mocy, 
tzn. zmniejsza wartość mocy wyjściowej, jaką możemy z niego otrzymać przy 
zadanym poziomie zniekształceń nieliniowych. Stąd też dość często we wzmacnia- 
czach beztransformatorowych są stosowane stałoprądowe sprzężenia zwrotne 
symetryzujące i stabilizujące napięcie Ucz. 


Stopnie 
pośrednie 


Rys. 9-59. Przykłady sprzężeń 
zwrotnych stabilizujących 
napięcie U, [50] 


Prosty przykład tego rodzaju sprzężenia zwrotnego jest pokazany na rys. 9-59a. 
Zadaniem sprzężenia zwrotnego jest utrzymywać składową stałą napięcia U, 
na poziomie bliskim zera. W tym przypadku jest to zrealizowane w ten sposób, 
że napięcie U, poprzez opornik R, jest podawane na jedno z wejść wzmacniacza 
różnicowego z tranzystorami 77 i T2, podczas gdy na drugim wejściu występuje 
praktycznie zerowe napięcie Up, wynikające z przepływu bardzo małego prądu 
bazy przez niewielką rezystancję R, . W takich warunkach wzmacniacz różnicowy 
porównuje wartości U, z Up w 0 i wytwarza stałoprądowy sygnał wyjściowy 
proporcjonałny do ich różnicy. Tak otrzymany sygnał regulujący jest dalej wzmac- 
niany z odpowiednią fazą w stopniach pośrednich i doprowadzany do baz tran- 
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zystorów 73 i 74 w taki sposób, by różnica U, — U4ą była możliwie najmniejsza. 
Opornik R tworzy tutaj także obwód sprzężenia zwrotnego dia składowych 
zmiennych, jednakże może ono być tutaj znacznie słabsze w przypadku włącze- 
nia opornika Rz o odpowiednio małej rezystancji. 
Inny, nieco bardziej złożony, układ stabilizacji napięcia U, przedstawia rys. 
9-59b. W tym przypadku zadanie polega na tym, aby U, = >. Zauważmy, że 
pod wpływem napięcia U, płynie prąd 7, o wartości 
U; —[Uzsrv + UEsr2] 

Rg 
Prąd ten w układzie „wagi prądowej”, obwiedzionej linią przerywaną (tranzystory 
T3—T5) i omawianej przez nas wcześniej w p. 7.2.2.6, jest porównywany z prą- 
dem 7, o wartości 


2 Ec—[Up: + Upa + Uzgersy't Ueser3y] 
R4 


dając regulujący tranzystorem 76 prąd wyjściowy. Poprzez odpowiedni dobór 
rezystancji Ry i Rg można doprowadzić do zrównania prądów 7, oraz 7,, a więc 
stanu, w którym zaniknie proces regulacji składowych stałych za pośrednictwem 
tranzystora 76. Wymaga to spełnienia warunku 


h= (9-97) 


1. (9-98) 


R R i 
U, —[Uzser1 + UEscr2)] 5 £o R RU» + Up + Users; + UsBcr3)] 
(9-99) 
który przy założeniu 
Upser1) © Userzy © UeBcir3)y %* Users) £ Up £ Upa 
; R > 
może zachodzić dla Rz = 53h Otrzymamy wówczas 
Eo , 
AE: 9-100 
U, z (5-100) 


przy czym wszelkie odchylenie prądu A/;, , wynikające ze zmiany AU,, wywołuje 
powstanie regulującego przyrostu prądu Aly, przywracającego pierwotny podział 
napięcia zasilającego. 


b. Sprzężenia zwrotne dla sygnałów wzmacnianych 


Podstawowym zadaniem ujemnych sprzężeń zwrotnych 
stosowanych praktycznie w każdym beztransformatorowym wzmac- 
niaczu mocy jest zmniejszanie zniekształceń nieliniowych wzmacnia- 
nego sygnału (patrz rozdział 4). Pętla tego rodzaju sprzężenia zwrotne- 
go musi zatem obejmować stopień końcowy, wnoszący największe 
Zniekształcenia nieliniowe, i wywoływać taką wstępną deformację syg- 


nału sterującego stopniami końcowymi, ażeby następowało kompenso- 
wanie składowych harmonicznych. 

Najczęściej we wzmacniaczach są stosowane sprzężenia zwrotne na- 
pięciowe szeregowe, a więc zmniejszające wzmocnienie napięciowe. Im 
sprzężenie tego rodzaju jest silniejsze, tym całkowite wzmocnienie 
napięciowe (wzmacniacza mocy i stopni sterujących) jest mniejsze, ale 
równocześnie przy zadanym poziomie zniekształceń nieliniowych mo- 
żemy otrzymać większą moc wyjściową. 


Prosty przykład takiego sprzężenia w sposób uproszczony przedstawia rys. 9-60a. 
Poprzez ustalenie wartości rezystancji Ry, i Ry, a także pojemności C; kształtu- 


Jropnie wejsc. B 


Słerujące 
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Rys. 9-60. Uproszczone układy ujemnych sprzężeń zwrotnych we wzmacniaczach mocy [52] 


jemy tutaj transmitancję ujemnego sprzężenia zwrotnego w zależności od wyma- 
ganego poziomu mocy wyjściowej, amplitudy sygnałów sterujących oraz wymagań 
pasmowych. 

Dla kompensacji Zniekształceń nieliniowych dogodne są wzmacniacze wstępne 
o wejściach różnicowych. Jeżeli we wzmacniaczu mocy z takim wzmacniaczem 
wejściowym o dużym wzmocnieniu różnicowym (|k,| > 1) zrealizujemy sprzę- 
żenie jak na rys. 9-60b [52], wówczas wzmacniacz będzie porównywać sinusoidal- 
ny (czy inny niezniekształcony) sygnał wejściowy z sygnałem wyjściowym i tak 
sterować stopniem końcowym, by ich różnica w każdej chwili była bliska zera. 
Sprzężenia zwrotne tego rodzaju są w szczególności przydatne do znacznego 
redukowania tzw. zniekształceń skrośnych, powstających we 
wzmacniaczach przeciwsobnych w wyniku niewłaściwego ustalenia początkowych 
punktów pracy (patrz rys. 9-39). 

Tranzystory końcowych stopni wzmacniacza mocy najczęściej pracują w układach 
WC (wtórnikowych), a więc bez wzmocnienia napięciowego. Oznacza to, że 
amplituda napięcia sterującego tymi tranzystorami musi nieco przewyższać 
amplitudę napięcia na obciążeniu wzmacniacza. Z drugiej strony dla pełnego 
wykorzystania energetycznego tranzystorów stopnia końcowego ta amplituda 
napięcia wyjściowego wzmacniacza powinna być równa połowie całkowitego 
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napięcia zasilającego (tzn. = Ex przy zasilaniu asymetrycznym oraz £ przy zasila- 


niu symetrycznym +E). 

Ponieważ stopień sterujący jest wzmacniaczem oporowym, to uzyska- 
nie amplitudy napięcia przekraczającej z Ło jest możliwe jedynie 
wtedy, gdy napięcie zasilające ten stopień będzie większe od wartości 
Eą Co najmniej w okresach szczytów. 

Warunek ten jest realizowany w niektórych wzmacniaczach mocy po- 
przez zastosowanie odpowiednich dodatnich sprzężeń 
zwrotnych, powiększających dynamicznie napięcie zasilające 
stopień sterujący. 


Rys. 9-61. Przykłady 
dodatnich sprzężeń 
zwrotnych, powiększających 
dynamicznie napięcie 
zasilające stopień 

sterujący z tranzystorem TI 
[28] 


Przykłady tego rodzaju sprzężeń zwrotnych są pokazane na rys. 9-6la i c, nato- 
miast ich działanie wyjaśniają zastępcze schematy modelowe z rys. 9-61b i d, na 
których naładowane kondensatory zastąpiono idealnymi źródłami napięcia sta- 
łego, a tranzystory w stanach przewodzenia i zaporowym — idealnymi kluczami 
odpowiednio zamkniętymi i otwartymi. 

Pomimo dodatniego charakteru takich sprzężeń zwrotnych niewielkie wzmocnie- 
nie napięciowe wtórników wyjściowych zabezpiecza tego rodzaju wzmacniacze 
przed utratą stabilności. 

Ogólnie jednak są to wzmacniacze o stosunkowo wysokim poziomie zniekształ- 
ceń nieliniowych i dużej wrażliwości na zmiany zarówno temperatury, jak też 


napięć zasilających i dlatego są stosowane dość rzadko w układach o małych wy- 
maganiach jakościowych. 


9.3.4. Wzmacniacze mocy specjalnych typów 


Wzmacniacze przedstawione w tym punkcie nie należą dzisiaj do układów pod- 
stawowych. Jednakże szerokie i wszechstronne zastosowanie aparatury elektro- 
nicznej z jednej strony, a coraz powszechniejsze stosowanie układów cyfrowych 
i kluczowych z drugiej strony skłaniają do krótkiego omówienia tych odmiennych 
realizacji wzmacniaczy. Pierwszą z nich są wzmacniacze kl. BC, stosowane 
przy znacznych mocach wyjściowych (setki W), a charakteryzujące się tym, 
że przy słabych sygnałach (poniżej 40--50%, sygnału maksymalnego) sygnał jest 
wzmacniany przez grupę ES pracujących w klasie B. Natomiast przy większych 
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Rys. 9-62. Ilustracja zasady pracy wzmacniacza klasy D 


sygnałach, przekraczających wartość progową, w tworzeniu sygnału wyjściowego 
zaczynają uczestniczyć inne ES, pracujące w klasie C. Oczywiście w układzie 
muszą być zapewnione warunki takiego zsumowania składowych sygnału wyj- 
ściowego, aby jego wypadkowe zniekształcenia nie były zbyt duże. Dzięki temu 
przy zawartości harmonicznych rzędu 2--4%, można osiągać sprawności maksy- 
malne ponad 80%. Szczegółowy opis wzmacniacza takiego typu można znaleźć 
np. w [33]. 

Inną, ciekawszą i bardziej rozwojową koncepcją wzmacniaczy mocy są tzw. 
wzmacniacze klasy D [34], [35], [36], [46]. Elementarny układ takiego wzmac- 
niacza przedstawia rys. 9-62. 
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Sygnał wzmacniany jest przetwarzany w układzie odpowiedniego mo- 
dulatora na impulsy o czasie trwania proporcjonalnym do wartości 
chwilowej sygnału w danym momencie (rys. 9-62a)". Jeżeli taki przetwo- 
rzony sygnał steruje tranzystorem, wówczas przy właściwym wyborze 
poziomów prądu sterującego (Ip; — 152) tranzystor praktycznie znaj- 
duje się w stanie zatkania (punkt P,) lub nasycenia (punkt P>). W obu 
przypadkach moc wydzielana w tranzystorze jest bardzo niewielka 
(mały prąd lub małe napięcie), co powoduje, że moc wyjściowa może 
dziesiątki, a nawet setki razy [36] przekroczyć dopuszczalną moc ko- 
lektorową. 


Przykładowo, tranzystor o mocy Pem = 5 W pracujący w klasie A może wytwo- 
rzyć co najwyżej 2,5 W mocy wyjściowej, podczas kiedy pracując w klasie D 
pozwala uzyskiwać moce rzędu 50--600 W (przy sprawnościach około 90%). 
Dodatkową zaletą takich wzmacniaczy jest ich niewielka wrażliwość na zmiany 
temperatury otoczenia. 

Istotnymi wadami są jednak: komplikacja układu sprowadzająca się szczególnie 
do złożonego układu przetwarzania sygnału na impulsy oraz pewne ogranicze- 
nia pasma wzmacnianych częstotliwości (Benz twierdzenie Kotielnikowa o prób- 
kowaniu sygnału). 

Impulsy prądu kolektorowego (rys. 9-62b) służą do wytworzenia ostatecznego 
sygnału wyjściowego w odpowiednio dobranym układzie całkującym. Jednakże 
ten sygnał wyjściowy jest tutaj sygnałem pulsującym, co także stanowi pewną 
wadę wzmacniacza. 

Należy podkreślić, że projektowanie takich wzmacniaczy, uwzględniające pro- 
cesy przełączania tranzystora przy spotykanym często obciążeniu reaktancyjnym, 
jest zadaniem trudnym, istotnie ograniczającym szersze rozpowszechnienie takich 
układów. 


9.4. Rezonansowe wzmacniacze dużych sygnałów 
(wzmacniacze klasy C) 


Wzmacniacze tego typu występują najczęściej w urządzeniach profesjonalnych 
dużej mocy?” (nadajniki radiokomunikacyjne, urządzenia przemysłowe itp.). 
Nakłada to na projektanta obowiązek możliwie starannej optymalizacji, opartej 
na bogatej literaturze specjalistycznej, np. [19], [20], [2]--[5], [37]-- [44]. Tego 
typu wzmacniacze spotyka się również w urządzeniach małej mocy, gdzie umożii- 
wiają maksymalne wykorzystanie ES i energii zasilającej. 

W rozważaniach, jakie przeprowadzimy tutaj, ograniczymy się do przedstawie- 
nia jedynie podstawowych wyników analizy takich układów, traktując je jako 
wprowadzenie do bogatej literatury specjalistycznej. 


1) Możliwe jest przetwarzanie sygnału wejściowego na impulsy inaczej uzależnione od wartości 
chwilowej sygnału. 
2) Poziom mocy wyjściowej jest często rzędu dziesiątków — setek kilowatów. 


Przykładowe rozwiązania wzmacniaczy przedstawia rys. 9-63. Podkreślmy sto- 
sunkowo częste zasilanie tzw. równoległe (poprzez odpowiednie dławiki — rys. 
9-63a, b, d, e), a także możliwość realizacji klasy € we wzmacniaczach tranzysto- 
rowych bez wstępnej polaryzacji złącza emiter-baza (rys. 9-63C i e). 


-K 


Rys. 9-63. Przykłady wzmacniaczy rezonansowych klasy C 


Przykładem wzmacniacza tranzystorowego umożliwiającego ustalenie dowolnej 
polaryzacji wstępnej tego złącza jest wzmacniacz pokazany na rys. 9-63d, przy 
czym dzielnik R, , R. czasami służy także zmniejszeniu głębokości klasy C(w roz- 
ważanym przypadku oznacza to dołączenie tego dzielnika do źródła + E). 

Na podkreślenie zasługuje także często stosowanie rozwiązań z uziemionym ko- 
lektorem (rys. 9-63c), związane z tym, że jest to elektroda łączona zazwyczaj 
z obudową tranzystora .(co znacznie ułatwia jej połączenie z radiatorem chło- 
dzącym, połączonym z obudową urządzenia, tzn. uziemionym). Że względu na 
sprzężenia zwrotne występujące dzięki własnościom ES w zakresie bardzo wiel- 
kich częstotliwości w miejsce układów WK—WE (rys. 9-63a--d), stosuje się 
zwykle układy WS—WB (rys. 9-63e). Przekonywującą argumentacją na rzecz 
stosowania układu WB przy bardzo wielkich częstotliwościach są praktyczne 
zależności mocy wyjściowych i wejściowych, pokazane na rys. 9-64 [44]. 


Podkreślmy jeszcze, że omawiane wzmacniacze, szczególnie ze względu 
na poziomy mocy i stosowane (wielkie) częstotliwości, są jeszcze 
obecnie w bardzo dużym procencie realizowane jako układy lampowe. 


We wzmacniaczach takich uzyskanie klasy C wymaga zawsze dodatkowego źródła 
polaryzacji wstępnej (£, na rys. 9-63ai b). Ponadto stosowane napięcia anodowe (E4 
rzędu kilowoltów) nakładają ostre wymagania odnośnie kondensatorów blokują- 
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cych (C,) i sprzęgających (C,). Określone trudności sprawia także konieczność 
żarzenia takich lamp dużej mocy (bardzo duże prądy żarzenia, konieczność sepa- 
racji składowych stałych i w.cz.). 


20 40 60 A0 100 mW 
Ukiad WE Uklo0 WB 


Rys. 9-64. Przykładowe zależności mocy wyjściowych od wejściowych 

w tranzystorowych wzmacniaczach klasy C [44] 

Tranzystor 2N2410 

Osobnego omówienia wymagają stosowane w takich wzmacniaczach obwody 

rezonansowe. 
Wymagamy od nich zarówno optymalnych cech rezonansowych (czę- 
stotliwość rezonansowa i określona dobroć), jak też zapewnienia okre- 
ślonego dopasowania energetycznego obciążenia (R;) do wzmacniacza, 
a często także np. właściwej filtracji składowych widma. 


c , 


l 


Paa 
j 
|. Charakterystyka i I 


|. roboczo(Ag=const] 


ię charakterystyka 
robocza (kq=const] 


NL 


+2 


Us 


48 


Rys. 9-65. Ilustracja pracy wzmacniacza klasy C niezbyt wielkich częstotliwości 

Stąd spotykamy wiele rozwiązań i metod analizy oraz optymalizacji [19], [20]. 
Jeżeli częstotliwość pracy wzmacniacza jest na tyle mała, że bezwładność nośników 
i elementy reaktancyjne w ES (lampach czy tranzystorach) mogą być pominięte”, 
wówczas własności wzmacniacza można określić na podstawie charakterystyki 


1! W tranzystorze sytuacja taka zachodzi w przybliżeniu wówczas, gdy / < fa. 


roboczej (patrz rys. 9-9). Otrzymujemy wtedy sytuację przedstawioną na rys. 
9-65. ; 
Impulsy prądu, jakie otrzymujemy w takim przypadku przy niezbyt głębokim 
sterowaniu, mogą być dostatecznie dobrze przybliżane impulsami cosinusoidal- 
nymi. Stosując wówczas wzory (9-14) możemy badać zależność własności wzmac- 
niacza od parametrów jego elementów, początkowego punktu pracy i amplitudy 
sterowania. 
Zmieniając E,— U, tak, by zmianom kąta przepływu © nie towarzyszyła zmiana 
stanu maksymalnego wysterowania (patrz rys. 9-66a), otrzymamy zmiany mocy 
i sprawności pokazane na rys. 9-66b. 
Widać, że pewnym kompromisem pomiędzy mocą użyteczną P, 
i sprawnością 7'* są stosowane w praktyce wartości © = 60--90". 
g 


u 


(£szUs2) h 


Rys. 9-66. Wpływ kąta 


przepływu © na własności 
wzjnacniacza klasy C [19] 0 0 20" 50" 807 20* 150* 


*) Zauważmy, że jakkolwiek © — 0 odpowiada 7 — 100% [dokładniej do $- 100%, gdzie $ —- 
współczynnik wykorzystania napięcia zasilającego, określony stosunkiem amplitudy napięcia 
na obwodzie wyjściowym (U;) do napięcia zasilającego obwód wyjściowy (E-—-Ec;, Ex)], to 
jednak stan taki nie ma większego znaczenia ze względu na to, że przy © — 0 także P, > 0 
[patrz (9-14)]. 
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Zmieniając rezystancję obciążenia (poprzez np. zmianę współczynnika transfor- 
macji rezystancji obciążenia R„) przy zachowaniu stałego punktu pracy i ampli- 
tudy sterującej dostajemy zależności [19] pokazane na rys. 9-67b. 


Rys. 9-67. Wpływ 
zmian rezystancji 


041 4 2 44 5 6 7 6 9. 00 ka ARORE 
K3 a | ką? obciążenia R, [19] 
| SION MTEWZÓWAZOWY Pts — moc tracona 
7 w siatce 


Zależności te dla dużych rezystancji obciążenia wymagają zastosowania 
odmiennej metody analizy widma”, opartej na rzeczywistych charak- 
terystykach izoprądowych (patrz dalej), jednakże wynika z nich, że 


1) Stan pracy wzmacniacza, przy którym pojawiają się znaczne prądy siatki (bazy), a impulsy 
prądu wyjściowego znacznie odbiegają od cosinusoidalnych nazywamy przewzbudzo- 
nym. Śtan taki poprzedzają stany: niedowzbudzony (względnie małe sterowanie, 
impulsy cosinusoidalne) i krytyczny (sterowanie pośrednie). 
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występuje optymalna wartość rezystancji Ry”, stanowiąca kompromis 
pomiędzy mocą użyteczną P,, sprawnością 7 i mocą traconą w ano- 
dzie P, = P;—P,„. Podkreślmy, że praca z rezystancjami Ry > Ryog: 
jest powiązana z wydzielaniem znacznej mocy w siatce sterującej P,, 
(patrz rys. 9-67b). 


Zmianom rezystancji obciążenia Ry przy U, = const towarzyszy zmiana amplitudy 
napięcia wyjściowego U;, a więc i zmiana współczynnika wykorzystania $. 
Jeżeli badanie będziemy prowadzić w funkcji tej zmiennej, wówczas otrzymamy 
sytuację przedstawioną na rys. 9-68. Widać, że w warunkach optymalnych, 
zbliżonych do stanu granicznego, wykorzystanie napięcia $ = 0,85--0,95. 


Sj 62 03 05 05 
: | dar 
Ślon miedowzbuazany |ZLZEKZ. WAZONY 


Rys. 9-68. Zmiany własności wzmacniacza zachodzące przy zmianach współczynnika 
wykorzystania napięcia $ [19] 
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j s= fy=const 
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Rys. 9-69. Zmiany SE: 5 
własności wzmacniacza *3 © E 

j | - Stan 

KiSząk 200 | Lat £4 | niedowzbuazony 
zmianach napięcia dE ć 
zasilającego [19] TT A 


EA 
Jeżeli zmianom będzie ulegać jedynie napięcie zasilające E,, wówczas wyniki 
analizy prowadzą do zależności pokazanych na rys. 9-69. Wreszcie zmieniając 
1) Tutaj Ra jest wypadkową, całkowitą rezystancją widzianą przez wzmacniacz. Zależy ona 


zarówno od rezystancji obciążenia R,, jak też od własności dopasowujących obwodu rezonan- 
sowego. 
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tylko amplitudę sygnału sterującego U, (E,, Eq, Ry — const) otrzymamy cha- 
rakter zmian własności wzmacniacza pokazany na rys. 9-70. 


Widać z tego rysunku, że powiększanie amplitudy U, jedynie w ogra- 
niczonym przedziale daje wzrost mocy wyjściowej, bowiem przy dal- 
szym wzroście wchodzimy w stan przewzbudzony (impulsy prądu 
znacznie odbiegające od cosinusoidalnych). 


60 60 100 120 140 160 V 


Rys. 9-70. Wpływ zmian amplitudy sygnału sterującego U, [19] 


Następuje wówczas nie tylko spadek sprawności 4, ale także coraz większe ob- 
ciążenie energetyczne obwodu sterującego (wzrost mocy traconej na siatce). 


Jeżeli wzmacniacz ma służyć do wzmacniania sygnałów 
o zmiennej amplitudzie (np. modulowanych amplitu- 
dowo), przy czym wzajemne zależności amplitud w różnych okresach 
czasu mają być zachowane (zachowana głębokość modulacji), wówczas 
praca w klasie € nie może być stosowana. 
Wynika to z tego, że zmianom amplitudy towarzyszą zmiany zarówno wartości 
maksymalnej prądu iy, jak i kąta przepływu ©, a zatem amplituda napięcia wyj- 
ściowego?? 
U, = I, Ry = (iu(U)a,[O(UJ])* R. (9-101) 
G 


Rys. 9-71. Charakterystyki dynamiczne wzmacniacza przy 
różnych klasach 


1) Patrz (9-14). 


nie zależy liniowo od amplitudy sygnału sterującego U,. Wzmacniacz taki musi 
wówczas pracować w klasie B*, co zapewnia, że a,(6) = a,(90) = const 
i wobec prawie liniowej na ogół zależności i, = f(U.) daje prawie liniową za- 
leżność U, = g(U.). Własności te najprościej ilustruje przebieg tzw. cha- 
rakterystyk dynamicznych wzmacniacza [U;, =/f(U.)), pokazany 
na rys. 9-71. 

Przeprowadzając analizę własności takich wzmacniaczy korzystamy zazwyczaj 
z metod analizy widma opisanych w p. 9.1. Przypomnijmy, że: 

1) znajomość przebiegu impulsów pozwala metodami wielopunktowy- 
mi wyznaczyć amplitudy składowych widma (łą, /,, ..., 7,), a więc i odpowiednie 
moce, sprawność itp. ; 

2) do wyznaczania impulsów prądu we wzmacniaczach rezonansowych 
klasy C są szczególnie przydatne charakterystyki izoprądowe ES, bowiem w ich 
polu charakterystyki robocze wzmacniaczy ze spotykanymi dobrociami obwo- 
dów rezonansowych (zazwyczaj Q = 10--20) są praktycznie liniami prostymi 
(patrz p. 9.1). Wyznaczanie tych impulsów przebiega zgodnie z rys. 9-72 (patrz 
także rys. 9-9e). 


2 uUce 


Rys. 9-72. Wyznaczanie impulsów prądu poprzez użycie charakterystyk izoprądowych 


Pojawiające się tutaj po raz pierwszy charakterystyki izoprądowe 
tranzystorów mają wprawdzie przebieg nieco odmienny od charakterystyk 
lampowych, ale procedura wyznaczania impulsów prądu kolektora jest dokładnie 
taka sama jak przy określaniu impulsów prądu anodowego. 

Podkreślmy jednak, że praktyczna użyteczność takich charakterystyk jest znacz- 
nie mniejsza, ponieważ zakres częstotliwości, gdzie opis tranzystora mocy cha- 


1 Lub klasie A z odpowiednio mniejszą sprawnością. 
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rakterystykami izoprądowymi jest zadowalający, obejmuje względnie małe czę- 
stotliwości, a ponadto niewielka i nieliniowa rezystancja wejściowa utrudnia 
realizację sterowania napięciem sinusoidalnym. 

Charakterystyki firmowe konkretnych ES można znaleźć w odpowiednich kata- 
logach lamp i tranzystorów dużej mocy (nadawczych). Niektóre z nich pokazano 
w [19]. 


Rys. 9-73. Zastępcza postać obciążonego (Gr) obwodu 
rezonansowego 


Jak wspomnieliśmy, własności wzmacniacza istotnie zależą od parametrów ob- 
wodu rezonansowego. Jeżeli obwód stratny przedstawimy w formie trójgałęźnej 
(straty reprezentuje konduktancja dynamiczna G,), a rezystancję obciążenia R; 
przetransformujemy (w sposób równoważny energetycznie) jako Gy = m?G, 
(patrz rys. 9-73), wówczas sprawność obwodu 7, wyniesie 


1 1 
| agc(L-) 
= P, uL __ Gr — fo Qw „Qo =" Qw 
BOR ELGL =" —poad "QE" "WR 
: s 3 2nfęC —— i 
Qw 
gdzie: P,„. — moc sygnału wydzielana w konduktancji obciążenia (c. = | ; 
j L 
P, — moc sygnału dostarczana przez wzmacniacz do obciążonego ob- 
wodu, 
G, = 21 3 C — konduktancja dynamiczna obwodu o wypadkowej 
dobroci elementów (praktycznie cewki) Q,, 


G,+G, = Żn: ra * € — konduktancja wypadkowa. 


Z zależności tej wynika natychmiast, że 

Qw = Q(1—7,) (9-103) 
a więc jeżeli np. przy ustalonej wartości wypadkowej dobroci"? Q, = const 
chcemy osiągnąć dużą sprawność obwodu, to możliwe to jest wyłącznie poprzez 
powiększenie dobroci Q, użytych elementów (głównie cewek). Powiększa to ich 
rozmiary i koszt, ale zmniejsza straty energii i grzanie tych elementów. Rozwią- 
zania i rozważania szczegółowe — patrz np. [19], [20]. 
Metody analizy wzmacniaczy klasy C oparte na charakterystykach izoprądowych 
nie uwzględniają bezwładności ES. Oznacza to, że są one dopuszczalne jedynie 


i) Określonej przez żądania np. filtracji harmonicznych, pasma wzmacniacza itd. 


w zakresie względnie małych częstotliwości, a więc, przykładowo, w przypadku 
wzmacniaczy tranzystorowych, kiedy f < (0,01--0,02)/,. Jednakże tranzystory 
o dużych wartościach mocy admisyjnej Pcw mają znaczne przekroje złączy i duże 
pojemności dyfuzyjne, co istotnie ogranicza ich częstotliwości graniczne fa. 
Z tego powodu podejmowano liczne prace, np. [1], [3]-- [5], [41]-- [43], mające 
na celu stworzenie technicznie przydatnych metod analizy tranzystorowych 
wzmacniaczy klasy C w szerszych przedziałach częstotliwości. 


W szczególności stwierdzono [3], że jakkolwiek rezystancje i pojem- 
ności tranzystorów zależą od chwiłowej wartości napięcia na złączu 
emiterowym, to jednak przy dużych prądach kolektora pewne ich 
kombinacje są prawie stałe i mogą stanowić użyteczne parametry. 


Przykładowo, stosując nieliniowy model tranzystora pokazany na rys. 9-74a, 
stwierdzamy doświadczalnie, że wartoŚci rqnby OTAZ 


r , 
Sy = Sa SODESĆ |.. . A SSSEES 9-104 
h © (mb'e t F(mbb' ( ) 
1 1 1 1 
Js Ę PZA c Fęmb'e * 7Qn)bb' m 21 ra (9-105) 
(ME Z R 11 


Fenb'e EF T(n)bb" 


stosunkowo nieznacznie zależą od prądu emitera w zakresie dużych jego wartości 
co przykładowo przedstawia rys. 9-74b. 


d 


* 4 = Piib) 
ikh————— == 


<zd * % 
Jdo llgb-Vo) 
eb 


Rys. 9-74. Ilustracje do 
przybliżonej metody analizy 
tranzystorowych wzmacniaczy 
klasy C | 


W metodzie analizy, jaką przedstawimy dalej, wartości liczbowe uśrednionych, 
parametrów f; i ry powinny być jednak wyznaczone doświadczalnie. 

Innym, praktycznie ważnym stwierdzeniem jest to, iż w zakresie częstotliwości 
do około 10f5 prądy w rzeczywistym tranzystorze są dostatecznie bliskie do 
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tych, jakie otrzymamy, zakładając że: | 

1) napięcie efektywnie sterujące tranzystor u,(t) jest opóźnione wzglę- 
dem napięcia sterującego zewnętrznego i zniekształcone, wskutek całkującego 
działania uśrednionej pojemności dyfuzyjnej”, Cyme, 

2) prąd kolektora jest zgodny pod względem kształtu z napięciem 
us efektywnie sterującym (dla u,, > U5) i opóźniony względem zewnętrznego 


napięcia sterującego o czas 
1 
R ——- -106 
Ę ZA | (9-106) 


Ilustracją tych własności jest rys. 9-75, przedstawiający napięcia i prądy wystę- 
pujące w tranzystorach wzmacniaczy klasy C. 


ligf mi s 


= NE 


Us (wcz) 


Rys. 9-75. Napięcia i prądy w tranzystorze 
sterowanym napięciem sinusoidalnym 
i pracującym w klasie C [1] 


1) Napięcie efektywnie sterujące jest w takich rozważaniach rozwiązaniem równania 
dus Twe 
Ts tus = ————— [ev'(t)— U] 
dt Feb” +F be 


a więc przy u.(£) sinusoidalnie zmiennym ma postać [3], [1] 


ot+Oy 
tp 


Ty'e 


cosOy , 
us = * U„cos |eoskor+ 9) —tgpsin(Oy— D) ' e 
cosp 


Fw Hre 
gdzie: ry'e, Foe" — UŚśrednione wartości rezystancji, 
p = —arctgo Ts | 

U,—Es 
U, 
. Ugo, U, — patrz rys. 9-74b. 


cosÓy = 


Praktycznym rezultatem tych stwierdzeń są natomiast załeżności pozwalające 
obliczać przybliżone wartości składowych stałych ł,9, ł,0 oraz amplitudy skła- 
dowych podstawowych 7,,, ł,, prądów kolektora i bazy z zależności 


kk 9-107 
10 R NA U,Yo(Ou, OTS) ( ) 


oraz 


89 = S0 UŁY+(Ou, WT) 


CEJ 2= (9-108) 
a ż 
lą Z Sbo UŁY1 (Om, ©TS)* V' +0? (zo | 


przy czym (patrz rys. 9-74b) 


U,— EB 
U, 


cosOy = 


(4 
Wlę=f 


Granica 
OGARNIA 


4 

+ Grana" 
1 OGANAMO 
ł PIGOU 


25 


0 909 180" 0 307 1807 
Rys. 9-76. Współczynniki rozkładu impulsów prądu kolektora [i], [3] 


natomiast zależności yo =/f,(Ow) oraz y; =/f,(Ow) przedstawia rys. 9-76, 
Zauważmy, że przy Ug, Eg, U, — stałych, tzn. Oy = const, y;, maleje przy 
wzroście pulsacji. | 

Składowa podstawowa prądu kolektora jest przy tym przesunięta w fazie wzglę- 
dem zewnętrznego napięcia sterującego o kąt 


Pe = PeoFP1 (9-109) 
gdzie: 
b. 4 
Pco Ę EW) A (9-110) 


P1 = B(Oy, WTS) 


1) Bardziej szczegółowe wykresy — patrz np. [3]. 
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Przebieg zależności g; = /f(90,) przedstawia rys. 9-77. 
Składowa podstawowa prądu bazy /,, również jest opóźniona w stosunku do 
zewnętrznego napięcia sterującego, przy czym kąt tego opóźnienia wynosi około 


© Ź pi FP1 6-111) 
gdzie: 
Q, = B(By, ©Ts) — patrz rys. 9-77 
gy = arctg— (9-112) 
bo "bb 


30” 133) 160% 6 


-60" 


Rys. 9-77. Zależność składowej 
opóźnienia fazowego 9; od 


żę małoczęstotliwościowego kąta przepływu 


*Gromca odcinania - ©u [3], [1] 
prGGU 


Błąd tych zależności staje się dość znaczny przy stosunkowo płytkim 
odtykaniu tranzystora. Sytuację taką spotykamy często np. w genera- 
torach. W takich przypadkach stosowana jest zmodyfikowana metoda 
analizy pracy tranzystora, polegająca na aproksymacji jego charakte- 
rystyki przejściowej i, = f/(u,,) linią paraboliczną (zamiast linii prostej, 
stosowanej w przedstawionej uprzednio analizie typowego wzmacnia- 
czą klasy C) [42]. 
Warto podkreślić, że jakkolwiek analizy takie są oparte na znacznych uproszcze- 
niach, to—jak pokazują wyniki doświadczalne [3] — dają zupełnie dobrą 
zgodność pomiarów z przewidywaniami teoretycznymi”, a dla często- 
tliwości spełniających warunek [4] 
0 LAB (9-113) 
ty Ce 
Zauważmy również, że tranzystor pracujący w klasie C także stwarza możliwość 
wstecznego przepływu sygnału, co powoduje możliwość utraty stabilności (gene- 
racji drgań pasożytniczych). Nie wnikając w złożony problem stabilności ukła- 
dów nieliniowych [18], powiemy tylko, że usuwamy to niebezpieczeństwo reali- 


1) Wyniki podane w B] dla kilku typów AGYSICTOW dały błędy rzędu kilkunastu procent 
i zgodny charakter przebiegów. 


zując we wzmacniaczu neutralizację”. Przykład rozwiązania został przed- 
stawiony na rys. 9-78, natomiast wartości Ry i Cy dobieramy zazwyczaj doświad- 
czałnie. 


Ra 


Rys. 9-78. Prosty przykład wzmacniacza 
z neutralizacją [19] 


łe 


Kończąc omawianie rezonansowych wzmacniaczy dużych sygnałów, zauważmy 
jeszcze, że bogate widmo prądu wyjściowego we wzmacniaczach klasy C stwarza 


możliwość uzyskiwania znacznych napięć, a także i mocy o częstotliwościach 


harmonicznych (20, 3w, ...), jeżeli obwód rezonansowy wyjściowy dostroimy 
do takiej właśnie częstotliwości harmonicznej. Układ staje się wówczas powie- 
laczem częstotliwości, którego optymalne warunki pracy wymagają 
odrębnej analizy [19], [37], [53] i są ogólnie inne od optymalnych warunków 
pracy wzmacniacza klasy C. 
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ROZDZIAŁ 


Generatory 
drgań sinusoidalnych 


10.1. Uwagi ogólne 


Generatorami nazywamy układy elektroniczne, których zadaniem jest 
optymalne wytwarzanie określonych sygnałów elektrycznych. W tym rozumieniu 
wzmacniacz, który utracił stabilność i wytwarza pewne drgania pasożytnicze, 
nie będziemy nazywać tutaj generatorem, bowiem — pomijając fakt, że wskutek 
ich generacji uległa zaburzeniu jego podstawowa funkcja, tj. wzmacnianie — nie 
wytwarza on tych drgań w sposób optymalny i kontrolowany. Wytwarzając sygnał 
elektryczny generator doprowadza do obciążenia określoną moc. Jest to możliwe 
dzięki temu, że równocześnie do generatora dostarczana jest moc zasilania, 
zwykle w postaci napięć i prądów stałych”. Przetwarzanie energii prądu stałego 
w energię prądu zmiennego świadczy o tym, że generator jest układem nielinio- 
wym. Dodatkowym potwierdzeniem tego faktu jest to, że zazwyczaj wymagamy, 
by amplituda napięcia wyjściowego była znaczna, co wobec znanych własności 
ES świadczy o ich nieliniowej pracy. 

Wspomnieliśmy, że generowanie drgań powinno przebiegać optymalnie. Trzeba 
zatem podkreślić, że kryteria optymalności będą zależne od wymagań stawianych 
sygnałowi wejściowemu (kształt sygnału lub jego widmo, stałość częstotliwości 
składowej podstawowej widma, moc wyjściowa i sprawność energetyczna, do- 
puszczalny poziom fluktuacji amplitudy i częstotliwości, zakres generowanych 
częstotliwości itp.). Nie mogąc rozważać tutaj tak szerokiego kręgu zagadnień 
ograniczymy się do omówienia jedynie generatorów sygnałów sinusoidalnie 
zmiennych?” o stosunkowo niewielkich mocach wyjściowych. 

1) Możliwa jest generacja w układach zasilanych napięciami zmiennymi — np. parametrycz- 
nych — chociaż z licznych powodów praktycznych stosowana jest niezwykle rzadko. 


2) Dokładniej — generatorów, w których sygnał sinusoidalny byłby sygnałem idealnym, bo- 
wiem — jak pokażemy — wytworzenie idealnej sinusoidy jest praktycznie niemożliwe, 
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Generatory sygnałów odbiegających znacznie od sinusoidalnych są omawiane 
w literaturze układów impulsowych. Natomiast generatory sygnałów sinusoi- 
dalnych dostarczające dużych mocy wyjściowych (sięgających rzędy kW, a na- 
wet MW) są urządzeniami wyspecjalizowanymi, profesjonalnymi — wymaga- 
jącymi szczegółowej analizy energetycznej i specyficznych metod projektowania. 
Zainteresowanych Czytelników odsyłamy np. do [17], [16], [15]. 

Ograniczając się zatem dalej do generatorów o niewielkich mocach wyjściowych 
(co najwyżej rzędu watów) podkreślmy jednak, że ich warunki pracy — a szcze- 
gólnie zasilanie ES — muszą także uwzględniać ograniczoną wartość dopuszczal- 
nej mocy wydzielanej w tranzystorze czy lampie (patrz p. 3.1). 

Jednakże zasadniczą sprawą jest tutaj przede wszystkim wytworzenie sygnału 
o dostatecznie stałej częstotliwości. Jeżeli f, jest wartością częstotliwości sygnału 
w początku okresu obserwacji, natomiast f — wartością w pewnej chwili ż;, to: 
—niestałością absolutną częstotliwości nazywamy war- 
tość Af(t) 

Af() = f—fo (10-1) 
—względną niestałością częstotliwości nazywamy wartość 
A) 

yo = FO (10.2) 

Jo 
przy czym obie te wartości zależą od chwili pomiaru t;. 
Jeżeli przez Af oznaczymy uśrednione za okres obserwacji £ odchylenie częstotli- 
wości od wartości początkowej fo [18], [21], wówczas miarą (względnej) stabil- 
ności częstotliwości będzie stosunek 


Af Ap | 
= 10-3 
fo Żnfęt Re 
Uwzględniając, że przyrost fazy Ag jest powiązany z chwilowym odchyleniem 
częstotliwości df zależnością 


t 
Ag = 2n | (df)di (10-4) 
0 
gdzie t — czas obserwacji, 
możemy napisać, że 


— 0 
% ZE = (10-5) 
Jeżeli czas obserwacji wynosi wiele godzin (np. dobę, miesiąc lub rok), mówimy 
o stałości długoterminowej, podając w określeniu zazwyczaj czas 
uśredniania (np. stałość dobowa). 
Jeżeli czas uśredniania — a zatem i obserwacji — wynosi od milisekund do minut, 
mówimy o stałości krótkoterminowej. Jest ona zależna głównie 


od fluktuacji fazy, występujących w generatorze [21]. Czas obserwacji powinien 
być tutaj jednak większy od czasu ustalenia drgań w generatorze [18]. 

Zmiany częstotliwości zachodzą często pod wpływem zmian parametrów układu 
generującego. Jeżeli parametr p; ulega zmianie o dostatecznie małą wartość dp, 
przez co powstaje zmiana pulsacji wg do wartości w, +dw, wówczas [18] ws pół- 
czynnikiem stabilizacji względem tego parametru nazywamy 


| dp 
Pi dp| ©v 
„ul BR ZP 10-6 
Spi = |-do iz [pil 0) 
wo 


Klasę generatora [21] określa maksymalna zmiana częstotliwości generatora, 
jaka może wystąpić w ciągu doby w urządzeniu pracującym w sposób ciągły 
przez co najmniej miesiąc przy działaniu wszystkich czynników destabilizujących””. 
Czasem stabilizacji nazywamy czas mierzony od momentu włączenia 
zasilania generatora, po upływie którego spełnia on wymaganie dotyczące do- 
bowej stałości częstotliwości z ustaloną dokładnością (zwykle 107 5—1077—1073$). 
Wreszcie dokładność generatora to względny uchyb jego często- 
tliwości w odniesieniu do ustalonego wzorca [21]. 


LEE 
1074 Leg 
1077 25 
1078 Maz 
Rys. 10-1. Stałość częstotliwości wzorców 1071 
zbudowanych w czołowych ośrodkach Świ 
PRRYCJEMIZII 20 1860 1840 (dd (60 1970 


Cechą charakterystyczną współczesnych generatorów jest dążenie do ich mi- 
niaturyzacji, poprawy niezawodności, a przede wszystkim stałości częstotliwości. 
Postęp w tej dziedzinie, uzyskany w czołowych ośrodkach badawczych, ilustruje 
rys. 10-1. Czołowym osiągnięciem w tej dziedzinie są tzw. atomowe i moleku- 
larne wzorce częstotliwości, które osiągają dobowe stałości rzędu +(1-107'*- 
2.107*$) [18]. Znacznie częściej spotykamy natomiast generatory ze stabilizacją 
kwarcową, których dobowa stałość [18] jest zazwyczaj zawarta w przedziale 
107510719. Natomiast proste generatory z 1 --2 ES mają zwykle stałość w gra- 
nicach 107*--1075. 

Dalszymi wielkościami charakteryzującymi generator są np. zawartości harmo- 
nicznych w sygnale wyjściowym (przy nominalnym obciążeniu), zakres i charakter 


1) Jest to parametr zasadniczo powiązany z ceną generatora, bowiem przykładowo — jeżeli 
cena generatora klasy 107% wynosi 100 jednostek [21], to klasy 1077 — już ok. 150, natomiast 
klasy 107? — aż ok. 600. . 
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przestrajania, poziomy i widma fluktuacji fazy i amplitudy itp. Niektórym z tych 
parametrów poświęcimy nieco uwagi w dalszej części naszych rozważań. 

Z punktu widzenia układu generatora spotykamy dwie podstawowe realizacje. 
Najprostszą — stosowaną jednak stosunkowo rzadko i głównie w zakresie mikro- 
fal — jest obwód rezonansowy ze stratami skompensowanymi ujemną rezystancją 
(przyrostową lub dynamiczną, uzyskaną np. w układzie parametrycznym bądź 
w wyniku ruchu domen w diodzie Gunna). Generatory takie będziemy tutaj 
nazywać diodowymi”. Dla wyjaśnienia ich ogólnej zasady rozważmy 
drgania w stratnym obwodzie rezonansowym, pokazanym na rys. 10-2a. 


ig(1)=0 Rys. 10-2. Przykłady 


DWÓJDIK 0 UJEPNEJ PEZYSIOJCJI ; 
Pad POM f0TEj obwodów drgających 


Z prawa Kirchoffa wynika, że 


_1 dq d?q 
Uc TU, PUL =-G q+r gr" di> 0 (10-7) 
Mnożąc obydwie strony tego równania przez ra 1 pamiętając, że 
q_ 1 dą _ dź a |= Gz 
c "e 6 dż  dz(C) di Jee 
otrzymujemy 
dżuc duc 1 r 
L TOMLLÓR rr oi 0 (10-7') 
Natomiast zróżniczkowanie (10-7) prowadzi do zależności 
dźi di 1 , s: 
Laąqzt"d" CE i=0 : (10-7'') 


Otrzymaliśmy zatem dla ładunku 4, napięcia uc i prądu i równanie tej samej 
postaci, co świadczy o tym, że charakter zmian tych wielkości jest jednakowy. 
Wprowadzając oznaczenia: 

Ó = ZĘ — współczynnik tłumienia drgań 


0ę = SEEDA pulsacja drgań własnych 


y LC 


1) Inna'spotykana nazwa generatory dwójnikowe. 


równanie (10-7'') możemy zapisać w postaci 


dg 120 tobi =0 (10-8) 
Jeżeli przyjmiemy warunek początkowy w postaci stanu naładowania konden- 
satora C, tzn. że 

q(0) = C: uc(0) ź 0 
wówczas rozwiązanie tego równania —a więc czasowy przebieg prądu w ob- 
wodzie i(t) — będzie [3] 


i(t) = — a + 67* - sinh (/ 62 — w * t) (10-9) 


Charakter zmian prądu zależy zatem od współczynnika tłumienia. Jeżeli 6? < 
< w5 — co odpowiada warunkom najczęściej spotykanym, kiedy 


Fa i 
r<2 V € (10-10) 


lub równoważnie 


r 1 r 1 p 
Ó = — = — RAW =c2j 09 <v 
2L 2 L 2 Qo 8 
C 
tzn. dobroć 
1 
O, > Z (10-10) 
b 
i) 
10) = 
d /ą 
ów =0 > Ów <-G) 
=oa) z. < 0 W 0 
(Qa Wg <óy © (-05<0y<0) 


(-2<04<-05) 
Rys. 10-3. Charakter zmian prądu w obwodzie rezonansowym o różnych stanach tłumienia [3] 


wówczas rozwiązanie równania (10-8) przyjmuje postać 


i() = — SAWAENE "e7%. sin(y oż— 62: t) (10-97) 


yte] 


Przebieg ten przedstawia rys. 10-3a. Jest to przebieg malejący tym szybciej, im 
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1 . i 
sut„ = — amplituda prądu maleje do około 37%, wartości 7(0) = m 


| »/elej 


Jeżeli w miejscu obwodu z rys. 10-2a rozpatrzmy obwód pokazany na rys. 10-2b, 
gdzie R < 0, wówczas zamiast (10-7'') dostaniemy 


dz +(6+R, +R_ EE =0 (10-77) 
lub 
Ra 000,01 dą +o$- i=0 | (10-8') 
Tutaj 
Ó, = r+R+R- Ś 0 


2L 

Oczywiście, kiedy 0, < 0 spełniony jest warunek 
ÓŻ < wG 

i z ogólnej postaci rozwiązania (10-9') otrzymujemy postać (10-9''), tzn. 
i(t) = —I(0): e7** + sin(/wż — 85 ' t) (10-9') 

Charakter takich przebiegów przy 0, < 0 przedstawia rys. 10-3b. 
Jeżeli więc —- regulując np. rezystancję obciążenia R, — doprowadzimy 
do stanu, kiedy ó„ = 0, wówczas prąd w całym obwodzie, a więc 
i w obciążeniu, przyjmie postać drgań sinusoidalnych o stałej amplitu- 
dzie, a układ taki będzie mógł stać się generatorem sygnałów sinu- 
soidalnych. 


Generatory oparte na tej zasadzie będziemy dalej nazywać generatorami 
diodowymi”. 

Ujemna rezystancja R_ kompensuje tutaj straty energii w dodatnich reżystancjach 
obwodu. Jeżeli bowiem równanie o postaci (10-7) pomnożymy obustronnie przez 


£** R = iC, będziemy to mogli napisać 
dłuc a duc duc 
2, 2 R a 
LC TE , tU+R + R_):C (de A + C:uc" " 0 (10-11) 
a stąd juź łatwo otrzymać równanie równoważne 
d (Li?  Cuż M 5 : 
z s, 2 0 3 |- (r+RJi"+R_i (10-11') 


Pamiętając, że wyrażenia w nawiasie strony lewej tego równania odpowiadają 
energiom zawartym w polu magnetycznym (Ey) i elektrycznym (Ez), widzimy iż 


1) Ze względu na praktycznie wyłącznie diodową realizację takich ujemnych rezystancji. 


stanowi r+R,+R_ > 0 odpowiada ubytek energii pól równy energii przetwa- 
rzanej na ciepło, natomiast kiedy r+R,+R_ =0, tzn. 0, = 0—stan, kiedy 
energia gromadzona w polach pozostaje stała. Ponieważ dzieje się to w trakcie 
wytwarzania ciepła w dodatnich rezystancjach r i R, przez prąd i(t), oznacza to, że 
te straty energii są w pełni wyrównywane dzięki obecności ujemnej rezystancji R_. 
Nieco inny jest mechanizm wyrównywania strat w układzie pokazanym na rys. 
10-2c. Tutaj bowiem suma napięć w obwodzie siatkowym jest równa SEM indu- 
kowanej przez składową zmienną i,(t) prądu anodowego dzięki istnieniu induk- 
cyjności wzajemnej M, tzn. kiedy i,(t) = O otrzymujemy” 
d*i di 1 di, 


baz "de AWR 


Jeżeli założymy, że praca lampy przebiega w zakresie liniowego odcinka charak- 
terystyki, wówczas 


(10-12) 


i, R Lo+Su, = w+s| z) 


(6; 
(10-13) 
dia , $Ś dq _ i(2) 
oda, 
co pozwala zależność (10-12) zapisać w postaci 
d'i S|di 1 , 
Lae+prrejirre""=o (10-14) 
lub 
d'i di , 
giz *ós gy dz +o$i=0 (10-14') 
gdzie 
rĘ M2. 
zc On. BE. 
; 2. % 7310. 


Otrzymaliśmy zatem możliwość regulacji współczynnika tłumienia dro- 
gą regulacji sprzężenia zwrotnego pomiędzy obwodem wyjściowym 
(anodowym) lampy a jej obwodem wejściowym (siatkowym) poprzez 
np. zmienianie indukcyjności wzajemnej M. Możliwy jest zatem stan, 
kiedy 0, 4 0—co prowadzi do konsekwencji zilustrowanych rysun- 
kiem 10-3b. Kiedy 

M =M = E (10-15) 
współczynniki tłumienia 0, = 0—co odpowiada drganiom o stałej 
amplitudzie (zależnej od warunków początkowych), a więc stanowi 
o pełnej kompensacji strat w obwodzie. 


1) Jest to postać pochodna od równania 
t 


di 1 di, 
IS ds ( ido 
c dź 


dt 


o 
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Jest to więc najprostszy przykład generatora sprzężeniowego”. 
Pokażemy dalej, że spełnienie warunku generacji — tzn. wytwarzanie sygnału 
sinusoidałnego — będzie możliwe w generatorach sprzężeniowych także wtedy, 
kiedy energia będzie gromadzona jedynie np. w polach elektrycznych (tzw. gene- 
ratory RC), a więc bez obecności obwodów rezonansowych. 

Nie wdając się w uzasadnienie powiemy tutaj, że generatory diodowe są obecnie 
praktycznie wyłącznie stosowane w zakresie mikrofal (dla f > 1 GHz), natomiast 
generatory sprzężeniowe są stosowane w bardzo szerokim przedziale od f < 1 Hz 
do (kilku—kilkunastu) GHz. 

Przedstawione powyżej elementarne rozważania własności obwodów drgających 
stanowią niewielki fragment bardzo obszernej i bogatej w treści fizyczne teorii 
drgań. 

Należy szczególnie podkreślić, że w takiej rozwiniętej teorii rozważane są modele 
nieliniowe, a więc drgania opisywąne szeroką klasą nieliniowych równań różnicz- 
kowych. Konieczność analizowania takich modeli wynika z zestawienia wielkości 
spotykanych sygnałów z własnościami elementów elektronowych albo inaczej 
z występowania sytuacji, w których zasadniczymi stają się zjawiska bezpośrednio 
wynikające z nieliniowości obwodów (np. synchronizacja drgań). 

Do niektórych zagadnień nieliniowej teorii drgań powrócimy jeszcze w naszych 
dalszych rozważaniach. Ograniczony ich zakres skłania jednak do zachęcania 
Czytelników zainteresowanych generacją, aby zapoznali się co najmniej z pracami 
podstawowymi w tej dziedzinie, jak np. [2], [3], [5], [6], [7]. 


10.2. Generatory sprzężeniowe 


10.2.1. Warunki generacji, ogólne wymagania stawiane 
obwodom sprzężenia 


Kiedy układ mający generować sygnały sinusoidalne dołączamy do Źródeł zasila- 
jących (prądu stałego), wówczas znajduje się on zazwyczaj w warunkach początko- 
wych bliskich do zerowych (tzn. sygnały zmienne występujące na elementach ukła- 
du są określone poprzez stany przejściowe oraz fluktuacje i mają niewielkie war- 
tości maksymalne). Wynika stąd, że z dostateczną dokładnością własności układu | 
można wówczas opisać stosując modele liniowe ES (prowadzące do parametrów 
różniczkowych czy macierzowych) i analizując funkcje transmisyjne układu oparte 
na takich modelach. Jeżeli tak opisany (w otoczeniu początkowych punktów pra- 
cy) układ nie jest układem stabilnym, to świadczy to o spełnieniu warunków pow- 
stawania drgań. Natomiast sposób ustalania się drgań, a także parametry sygna- 
łów generowanych w stanie ustalonym nie mogą być wyznaczone na bazie opisu 
liniowego chociażby z tego względu, że amplitudy sygnałów stają się wówczas zbyt 
duże. 


Ww literaturze częściej nazywa się takie generatory czwórnikowymi, chociaż nie każdy generator 
tej grupy można sprowadzić do prostego połączenia wydzielonych czwórników. 


Rozważania, jakie teraz będziemy prowadzić, dotyczą właśnie tego pierwszego 
etapu, następującego tuż po włączeniu zasilania, kiedy amplitudy sygnałów do- 
puszczają opis liniowy. 

Dla wyznaczenia warunków generacji rozważmy układ przedstawiony na rys. 
10-4a. Mamy tutaj 


U 
E=U,-U, = m 
U» e U, 
kug say Bu Ua 


a stąd 


Rys. 10-4. Ilustracja do 
wyznaczenia warunków generacji 


Załóżmy, że pewną wartość napięcia U, ;% O będziemy utrzymywać zmieniając 
równocześnie wartości kf i E. Widać, że kiedy k$ > 1, ky + 0, a zatem 

U2 
uf 
W stanie granicznym możemy więc otrzymać U, ;4 O przy E =0, kiedy tylko 
U, =U,, a więc kiedy 


bk=1 (10-16) 


E= = U —U, >0 


Jeśli 
k =lk]e'* 


B = |Ble'"B 
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wówczas spełnienie warunku generacji (10-16) odpowiada równoczesnemu speł- 
nianiu warunków: 


IkB| = 1 | (10-17) 

Pt =0+n'2n (n=0,1,...) (10-18): 
lub 

Re(kó) = 1 | (10-17') 

Im(kf) = 0 (10-18) 


Sens fizyczny warunku generacji sprowadza się do tego, że część f = Ę sygnału 


wyjściowego jest wystarczająca do takiego wysterowania wzmacniacza o wzmoc- 
nieniu k, ażeby otrzymać ze źródła zasilającego (prądu stałego) przepływ mocy 
na wyjście potrzebny do wytworzenia sygnału wyjściowego. Zauważmy, że zgodnie 
z kryterium Nyquista, wzmacniacz w którym wykres biegunowy kó = F(w) obej- 
muje punkt" (1+j0) traci stabilność, tzn. ma pierwiastki równania charaktery- 
stycznego o dodatnich częściach rzeczywistych. Świadczy to o występowaniu drgań 
narastających w przypadku układów o wykresach G, i Gz, pokazanych na rys. 
10-4b. Układ o wykresie G, — jako graniczny — będzie wytwarzać drgania o sta- 
łej amplitudzie?”, natomiast drgania w układzie o wykresie W będą zanikać, co 
świadczy o jego przydatności do wzmacniania. Jeżeli do opisu układu użyjemy ma- 
cierzy np. admitancyjnych [y], wówczas w sytuacji przedstawionej na rys. 10-40 
będziemy mogli napisać 


A 1) 0-19 
= ———:': I |] j 
gdzie: Ay, a wyznacznik macierzy”) RR 


[y.] = Dul+ Dal. 
Utrzymując stałą wartość U, z 0 przy różnych wartościach wyznacznika A,, i od- 
powiednich wydajnościach źródła prądowego 7 zauważmy, że ten niezerowy sygnał 
wyjściowy możemy otrzymać przy 7 + O, jeśli tylko A,, + 0. 
Tak więc warunek generacji przy takim opisie macierzowym przyjmuje postać 


A = 0 (10-20) 
lub 

ReA,=0 (10-21) 

ImA,,=0 (10-22) 


Przy 


') Zwróćmy uwagę na strzałkowanie sygnału zwrotnego, dzięki któremu ky = kB" 
odwrotnym strzałkowaniu punkt krytyczny: (—1+j0). 

2) Mówimy tutaj o modelach liniowych — szczególnie wzmacniacza — bo w rzeczywistości 
nieliniowość układów o wykresach G> i G: także ustali poziom amplitudy drgań. 

3) Zakładamy tutaj, że są spełnione warunki ,,sumowalności”” macierzy, co w praktyce zazwyczaj 
ma miejsce, a ponadto, że w macierzy [yx] jest zawarty wpływ impedancji obciążenia Z,. 


Warunki (10-20)--(10-22) są przy tym praktycznie równoważne warunkom 
(10-16) -- (10-18). Można łatwo wykazać, że stosując przy opisie inne macierze 
możemy otrzymać analogiczne do (10-20) warunki generacji drgań. 
Warunki generacji pozwalają określić parametry układu generacyjnego, przy któ- 
rych 

[U;| = |U;| (10-23) 
z zależności (10-17) — nazywanej warunkiem amplitudy— oraz czę- 
stotliwość, przy której 

Qu, = Pu: (10-24) 
lub 

prtpe=O+n:2n (n=0,l,...) 
z załeżności (10-18') — tzn. Im(k5) = 0 — nazywanej warunkiem fazy. 
Przesunięcia fizowe gy oraz gg są zależne od częstotliwości. Jeżeli więc w pewnym 
stanie układu jest spełniona zależność (10-23) oraz 


Px(0o) + Pe(Wo) = 0 (10-25) 


tzn. że generowany jest sygnał o pulsacji wg. 
Natomiast gdy z dowolnych powodów charakterystyka fazowa np. wzmacniacza 
ulegnie małej zmianie, wówczas bilans faz nastąpi przy pewnej innej pulsacji. 


0! = 0y+dw (10-26) 
przy której 
7 = x +dqx (10-27) 


Przy tej zmienionej pulsacji faza układu sprzęgającego przyjmie także nową war- 
tość, a mianowicie 


PR = Pa +dPp (10-28) 
przy czym, ponieważ dla zbilansowania faz musi być 

p+ph=0 (10-29) 
to także 

dp, +dęę = 0 (10-30) 


Traktując te małe przyrosty faz jako różniczki zupełne funkcji 


Tk = (0, P+, Pa; +--» Pr) (10-31). 


Pg = f(o, h, b, KE 1) 
gdzie: py, ..., py — parametry wzmacniacza, 
łą, ..., I, — parametry układu sprzężenia, 


będziemy mogli napisać zależność (10-30) w postaci 


( 0x do + y 


Rn 
U” 
dw — 


ji 
0gpy | ( ODp 09 
d i BÓRACAE 8. ać E 
8 |p;| + 3 do + 2. 2l,, dł] = 0 (10-32) 
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Stąd otrzymujemy 


2 — (10-33) 


Zależność ta wskazuje na celowość stosowania w generatorach wzmac- 
niaczy o możliwie szybkich zmianach przesunięcia fazy (żę — duże|, 
co realizujemy zwłaszcza w generatorach sprzężeniowych ŁC, oraz 
5. 


układów sprzężenia o stromych charakterystykach fazowych ( 30 


dużej , Co realizujemy zwłaszcza w generatorach sprzężeniowych RC. 


Warto podkreślić, że stromość charakterystyk fazowych zazwyczaj nie jest stała 
w skali częstotliwości i w stosowanych układach występuje pewien przedział 
przesunięcia fazy, w którym jest ona największa — a więc najkorzystniejsza. W ta- 
kim właśnie przedziale powinna się znajdować częstotliwość generowana, ażeby 
stałość częstotliwości generatora była możliwie duża. 
Oczywiście te maksymalne nachylenia charakterystyk fazowych zależą od struk- 
tury układu — w szczególności od liczby i stratności użytych elementów reaktan- 
cyjnych (lub ich analogów). Poszukiwanie takich optymalnych struktur i ich op- 
tymalnych realizacji stanowi jedno z ważnych zadań teorii generatorów sprzęże- 
niowych. 
Generatory, w których przy małych sygnałach byłby spełniany dokładnie warunek 
generacji, tzn. 

kB=l 


są praktycznie bezużyteczne, ponieważ dowolnie małe zmniejszenie wzmocnienia 
k lub zmniejszenie transmisji zwrotnej powodowałoby zerwanie drgań. Dlatego 
warunek amplitudy spełniamy zawsze z pewnym nadmiarem, często sięgającym 
100%, a nawet więcej, co prowadzi do tego, że po włączeniu zasilania powstają 
drgania o narastającej amplitudzie". Powoduje to, że po stosunkowo krótkim 
czasie (rzędu kilkunastu—kilkudziesięciu okresów drgań) amplituda staje się 
na tyle duża, że istotną rolę zaczynają odgrywać nieliniowe własności ES?, ogra- 
niczające amplitudę i powodujące powstawanie składowych harmonicznych, 
a w konsekwencji pewną zmianę częstotliwości PROWANCZĘ sygnału (tzw. nie- 
liniowa poprawka częstotliwości). 

Jeżeli obwody zasilające i określające punkt pracy ES są zaprojektowane prawidło- 
wo, generator osiąga stan ustalony, zależny od własności układu przy dużych syg- 


1) Jest to bowiem stan, w którym pierwiastki równania charakterystycznego leżą w prawej 
półpłaszczyźnie, tzn. Res, > 

2) Pewnym wyjątkiem są tutaj generatory z zewnętrznym ograniczaniem amplitudy, w których 
ES w stanie ustalonym może pracować w warunkach zbliżonych do pracy liniowej. 


nałach. Badanie takich stanów ustalonych jest przedmiotem nieliniowej teorii 
generacji, którą zajmiemy się dalej. 


10.2.2. Generatory sprzężeniowe LC 
10.2.2.1.Liniowa teoria prostych układów generacyjnych LC”, 


a. Potencjalne struktury generacyjne 


Rozpatrzmy układy pokazane na rys. 10-5 zakładając, że częstotliwość sygnału 
sterującego u,(w£) jest na tyle mała, iż prąd wyjściowy i>(i,, i.) jest z tym sygnałem 
w fazie, a amplituda dopuszcza opis liniowy. Są to wzmacniacze obciążone im- 


0 ią (ut) 


Rys. 10-5. Wzmacniacze stosowane w generatorach sprzężeniowych LC 


pedancjami Z45. Gdyby ta impedancja była czysto rezystancyjna, tzn. Zyp = Ry 
wówczas —- jak wiemy — napięcie ua(ot) byłoby przesunięte w fazie o 180” 
względem napięcia sterującego u;(wt). Natomiast ogólnie 

U,(0) = — ZĄB = |Iz|e'139 |Ząp|E' 748 = 

= |LZypl* g)/A80*”+9aB) (10-34) 


gdzie Q4Bp — argument impedancji Z4s, jako impedancji dwójnika złożonego 
z dodatnich R, Ł,C, jest zawarty w przedziale (—90?, 907). 
Na tej podstawie możemy powiedzieć, że faza wzmacniacza gy(w) — jako różnica 
argumentów U>(w) i U;(w) — będzie dla dowolnych częstothiwości zawarta 
w przedziale: i 

907” z < 270 (10-35) 
Jeżeli sygnał powstający w takich układach na zaciskach dwójnika (r — x3) bę- 
dziemy traktowali jako sygnał zwrotny, tzn. tworzyli generator poprzez zamknię- 


cie klucza K na rys. 10-5, wówczas obwód sprzężenia przyjmie postać pokazaną 
na rys. 10-6. Możemy zatem napisać 


_ Uzs(w) _ Za 
PUL -Z.EZĘ © 


g'7:-0 = |6|e'78 (10-36) 


1) Warunki generacji formułowane w teorii liniowej są często nazywane warunkami 
owstawania drgań. i 
p - 
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gdzie 


[Z] = [22+Z3]| 
p = arg(Z,+Z3) 


4 

Rys. 10-6. Obwód 
sprzężenia zwrotnego 
stosowany w generatorach 
sprzężeniowych LC 


Up Żą 


NS 


O 


Zauważmy jednak, że zarówno faza dwójnika Z, jak i faza dwójnika (Z++ Z:) 
są zawarte w przedziałach (—90”, 907), a stąd wynika, że przy dowolnych często- 
tliwościach i dwójnikach 

— 180” £ pg = P3—p £ +180* (10-37) 
Wartość — 180” argument gz przybiera wtedy, kiedy Z; ma charakter czysto po- 
jemnościowy, a równocześnie (Z, + Z3) — charakter czysto indukcyjny, natomiast 
+ 180? w sytuacji przeciwnej, tzn. Za ma charakter czysto indukcyjny, natomiast 
(Z, +Z3) — czysto pojemnościowy”. 
Zestawiając teraz ograniczenia (10-35) oraz (10-37) łatwo zauważymy, że spełnie- 
nie warunku fazowego generacji, tzn. 


SG B=. = 
H , 
4 A 
| IBBI/ 


Generatory Co/prńtsa 
Generotory Harleya 
Rys. 10-7. Podstawowe układy generatorów sprzężeniowych LC (stosunkowo małych 
częstotliwości) 


*) Wartości gg istotnie różne od + 180” (oraz zera!) otrzymalibyśmy przy małej dobroci ele- 
mentów — co zgodnie z równaniem (10-33) odpowiada niedostatecznej stałości częstotliwości. 


będzie możliwe tyłko wówczas, gdy?” gy = 180” (tzn. Zyg = Ryp) ora7 


o —J 
a) Qg = —180, tzn. Zz = oC; 
Z +Z3 = J©Lzast (10-38) 
b) 98 = + 180”, tzn. Ż3 = jo La 
RDA Ę 
ZatZa= u (10-39) 


Udowodniliśmy w ten sposób, że generatory o strukturze z rys. 10-7a. 
mogą mieć jedynie realizacje z rys. 10-7b lub 10-7c, nazywane gene- 
ratorami Colpittsa (b) i Hartleya (c). 


Rys. 10-8. Przykład 
generatorów Meissnera 


Ą 2 


Rys. 10-9. Cewki 

sprzężeniowe indukcyjne |y M Uh 
(a) i schemat zastępczy R 
takich cewek (b, c) 


Sygnał zwrotny o przeciwnej fazie względem napięcia wyjściowego U, możemy 
także otrzymać stosując sprzężenie transformatorowe, pokazane na rys. 10-8. 
Układ ten — nazywany generatorem Meissnera można sprowa- 
dzić do postaci pokazanych na rys. 10-7, jeżeli zauważymy, że cewki sprzężone 
magnetycznie, pokazane na rys. 10-9a, są czwórnikiem o równaniach 


U, = (r +joL;y) 14 + jo MI, 


: ; 10- 
U, = jwMI, + (ra +joL>) l, e © 


Ww warunkach rzeczywistych stratność elementów i rezystancja wejściowa ES (np. tranzysto- 
rów) powoduje, że |pg| < 180” i dlatego spełnienie warunku fazowego następuje przy g, = 
+. POR ProwAaa c do tzw. liniowej poprawki częstotliwości, omówionej nieco 
dalej. 


110/737 


738/10 


natomiast czwórnik pokazany na rys. 10-9b opisują równania 


U, = [r +jo(L, + L.)] 14 +joL. I, 


U, = jwL.I, + [r +jo(L,+L.)]7; (10-41) 
Porównując (10-40) i (10-41) widzimy, że gdyby 
ra="rM lL,=LiM L=M 
(10-42) 


K=FP Ly=L—M 


wówczas własności obu czwórników byłyby identyczne. Oznacza to, że czwórnik 
pokazany na rys. 10-9c jest równoważny cewkom sprzężonym magnetycznie z rys. 
10-9a. Mając to na uwadze możemy generatorem Meissnera z rys. 10-8 przypo- 
rządkować schemat równoważny pokazany na rys. 10-10a. 


Rys. 10-10. 
Schematy zastępcze 
generatorów 
Meissnera 


Widać, że z punktu widzenia bilansu faz układ ten przy założeniu że, prąd elek- 
trody sterującej ES jest pomijalny może być równoważny generatorowi Colpittsa, 
jeśli tylko 

M<0 


Jest to warunek odwracania fazy, realizowany poprzez odpowiednie połączenie 
końcówek sprzężonych cewek. 

Stosując tę samą metodę z łatwością pokażemy, że bilans faz może spełnić odmia- 
na generatora Meissnera pokazana na rys. 10-10b, która także sprowadza się do 
generatora typu Colpittsa, jeśli M < 0, a wpływ dwójnika (r>, L, — M) jest pomi- 
jalny wskutek dużej rezystancji wyjściowej ES i dużej impedancji na zaciskach 
A-B (patrz rys. 10-10b). Na tej właśnie podstawie często uważamy, że wszelkie — 


także nieliniowe — własności prostych generatorów Colpittsa i Meissnera muszą 
być do siebie zbliżone”? (np. procesy narastania drgań). . 

Zauważmy teraz, że układy generatorów pokazane na rysunkach 10-7, 10-8 i 10-10 odpowiadały 
przypadkowi, kiedy prąd wyjściowy ES (tranzystora, lampy) jest w fazie z napięciem sterują- 
cym. Jeżeli jednak wskutek działania elementów reaktancyjnych ES i bezwładności nośników 
prąd ten opóźnia się wobec tego napięcia o pewien kąt os, wtedy w miejsce (10-35) dostajemy 


90—ps < gw < 270—gs (10-357) 


co może prowadzić do odmiennych struktur. Podkreślmy bowiem, że dopóki układ sprzężenia 
możemy traktować jako złożony z elementów skupionych, obowiązują ograniczenia (10-37). 
Przyjmując np. dla tranzystora bipolarnego aproksymację v21(w) [10] w postaci 


jo; 
gm e Oy 
Ja oz ————— (10-43) 
0 
trow ' Seb 1 4+j= 
Wy 
gdzie [25] . 
eb” , 1 — 
ść re +fyw'(1 —a,) (10-44) 
Tob” 
otrzymamy?) 


Rys. 10-11. Przybliżone 
zależności fazy (Q.) 
i modułu |y2,| od 


częstotliwości 0 409 609 509 1209 1508 1809 


1 Istotna różnica występuje w tzw. nieliniowych poprawkach częstotliwości, ponieważ roz- 
pływ harmonicznych w każdym typie generatora jest inny (patrz p. 10.2.2.3). 

2) Symbolu gs użyliśmy tutaj jako symbolu ogólnego opóźnienia prądu wyjściowego względem 
sygnału napięciowego, który przy macierzowym opisie ES odpowiada argumentowi y»; (tzn. 
Ps = Qa1). A 
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A w w [0] 
sin (o! = +—cos (o | 
33 = (10-45) 
0 © 0 
Cos (1 z |--gzsin (O a 
Oy Wy wy 
skąd otrzymujemy zależności pokazane na rys. 10-11. 
Widać, że dla częstotliwości 
J R BY, 


przesunięcie fazowe prądu kolektora względem napięcia sterującego bazę staje się bliskie 90”. 
Wówczas przy gs = 90” 


tgQs iz m 


0 < px < 180” 


'a to świadczy o tym, że spełnienie warunku fazy (9,+gg = 0) jest możliwe przy gg = 0”, co 
odpowiada układom generacyjnym pokazanym na rys. 10-12. 


0 Ó 
4) 
ez R ; > 


8-30 ŁZZZA 


Rys. 10-12. Przykłady generatorów tranzystorowych częstotliwości zbliżonych do 2 


Układy takie generowałyby częstotliwości istotnie różne od częstotliwości rezonansowej obwo- 


. . CIE zda lat, 
du — co prowadziłoby do pogorszenia stałości częstotliwości (yskutek zmniejszenia cal |. 
©0 ©0g 
a ponadto zmniejszenie wartości |y2,| tranzystora (patrz rys. 10-11b) wymagałoby odpowiednio 
silniejszego sprzężenia, prowadząc do dodatkowego silniejszego stłumienia obwodu rezonanso- 
wego rezystancją wejściową tranzystora. Wynika stąd, że do celów generacji drgań o stabilnej 


częstotliwości f, należy stosować tranzystory o odpowiednio dużej częstotliwości granicznej 
fa (fa > 5/9. | 

Jeżeli warunku tego nie jesteśmy w stanie zrealizować, np. wskutek szczególnie dużej wartości 
częstotliwości f,, wówczas istotną poprawę stałości częstotliwości generowanej można uzyskać 
(107, [11] stosując dwójniki Zr (patrz rys. 10-12), włączane w obwód bazy tranzystora dla skom- 
pensowania przesunięcia fazy. Do sprawy tej wrócimy jeszcze w dałszych rozważaniach. 
Uznając za podstawowe takie warunki pracy generatora, w których gs £ 0, zaj- 
miemy się jeszcze wpływem stratności elementów reaktancyjnych (Z, C) tworzą- 
cych obwody generatorów z rys. 10-7 oraz z rys. 10-10 na stałość częstotliwości. 
Biorąc za przykład generator Colpittsa (rys. 10-7b) — zauważymy, że obwód 
sprzężenia zwrotnego ma postać pokazaną na rys. 10-13a. Łatwo pokazać [26], że 


(10-46) 


Qę = — (rego) | (10-47) 
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gdzie: 


Rys. 10-13. Obwód 
- sprzężenia generatora 
Colpittsa i jego 
charakterystyka fazowa 


Jeżeli os = 0, to EE jak pokazaliśmy — gs powinno wynosić +180, a to świad- 
; „0 . WE. 

czy o tym, że nachylenia charakterystyki a w otoczeniu częstotliwości genero- 

wanej jest nieznaczne. 

Analogiczny wniosek można łatwo uzasadnić również w przypadku generatora 

Hartleya. | 

Natomiast charakterystyka fazowa wzmacniacza gy wynika z jego układu zastęp- 

czego, przedstawionego na rys. 10-14a, i ma postać pokazaną na rys. 10-14b. 

Można bowiem pokazać, że . | 


dez>llel 


Rys. 10-14. Schemat 
zastępczy 
wzmacniacza (a) 

i charakterystyka 
fazowa g, = f(0) 
(b) 0 2, 


pr = 180+q, | | (10-48) 
„Po = —arctg(Q,v) (10-49) 


ó 1 0 
m A=, = 1+0Q2v* | 00 (0.7) lss4 Po 920) 


gdzie 


48* 
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_ gl - 1 
OJEJ 
Ri 


Ry —— rezystancja dynamiczna. 


Widać zatem, że stromość charakterystyki fazowej g,(w) warunkująca 
stałość częstotliwości [patrz wzór (10-33)] wymaga stosowania w gene- 
ratorach elementów o możliwie małych stratach. Zauważmy także, że 
zmniejszanie rezystancji R; także pogarsza stałość częstotliwości po- 
przez zmniejszenie wypadkowej dobroci Q, obwodu. 
Spełnienie warunku fazy nie zapewnia jednak generowania drgań. Wiemy bowiem, 
że dodatkowo i równocześnie musi być spełniony tzw. warunek amplitudy, tzn. 


UONIOWNEZ (10-51) 


Konsekwencjami tego warunku będą określone zależności pomiędzy parametrami 
ES i obciążenia generatora a wartościami C;/C; (generator Colpittsa), L, (Ls 
(generator Hartleya), czy wreszcie M/L (generator Meissnera). | 


b. Warunki amplitudowe w generatorach Colpittsa i Hartleya 


Badanie tych zależności rozpoczniemy od najprostszego przypadku generatora 
z ES nie obciążającym obwodu, a więc przypadków pokazanych przykładowo na 
rys. 10-15. Ze względów przedstawionych wyżej w układach takich stosujemy 


Ak it) 


Rys. 10-15. Przykłady 
generatorów Colpittsa 
z ES nie obciążającymi 
obwodu sprzężenia 


elementy o możliwie małych stratach, a więc 
Qo>1 


Kiedy dobroć obwodu rezonansowego jest duża i rozważamy wąskie otoczenie 
częstotliwości rezonansowej f, — co jest podyktowane tym, że przesunięcie fazy 
wzmacniacza o, (dla spełnienia warunku fazy), musi być bliskie 180” — prawdziwe 
są przekształcenia równoważne pokazane na rys. 10-16. Obwód taki jest przy tym 
w stanie rezonansu, tzn. przedstawia sobą obciążenie rezystancyjne przy często- 
tliwości spełniającej warunek" [3], [17] 


XL +Xc1 +Xc2 =z0 (10-52) 


1) Jest to dokładnie biorąc, zależność graniczna dla dobroci elementów (np. cewki) nieskończe- 
nie wielkich. Dla spotykanych dobroci (Q > 100) jego błąd jest jednak zadowalająco mały. 


Przyjmijmy dodatkowe założenie, że prąd wyjściowy ES ma fazę zgodną z napię- 
ciem sterującym (tzn. ps £ 0). W tych warunkach wzmocnienie może być wyzna- 
czone ze schematu zastępczego, pokazanego na rys. 10-17, w postaci zależności 


k, = RA (10-53) 
£a + Gr P2 


e. 
8 
EZR 8 

(0) ef, 60 
Rys. 10-16. 
Równoważne , ć 
przekształcenie obwodu Q= 0» 1 
generacyjnego (O > 1, - Ć 
Ao — małe) te 


Rys. 10-17. Schemat zastępczy dla wyznaczenia wzmocnienia ku 


Transmitancja układu sprzężenia, po uwzględnieniu (10-52), wynosi 


RAK M | Ma Gl SO 
gdzie 
m = z (patrz rys. 10-16) 
C,+C; 
W ten sposób warunek amplitudy w stanie granicznym możemy zapisać w postaci 
— gm 1 
| ÓR [-- =| (10-55) 


gu +Gr+ e 
skąd po prostych przekształceniach otrzymujemy 
m*(ga+ Gr +8m) — Mgm + G, = 0 | (10-56) 
Oznaczając 
Gz = $1+Grtgm 


otrzymany warunek konieczny generacji (tzw. warunek rzeczywistych pierwiast- 
ków m4, ma) w postaci 


gł > 4G,Gz (10-57) 
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" Natomiast poszukiwane pierwiastki równania (10-56) będą wtedy równe 


: 4GG: | 
Mya = TA JE p EE) | (10-58) 
Zazwyczaj 
4G,G;, 
A 4d: 


2 
m 


co pozwala napisać” 


m, A a — Śo 
7 SE (10-59) 
Ma 
* 8k 


Dla stosowanych dobroci i stosunków L/C wartości konduktancji dynamicznej 
obwodu G, są niewielkie i zazwyczaj 

G, < 107*5$ 
natomiast zwykle 

gm2 107258 


EE łe tui 
Tak więc > jest rzędu 1072, a nawet mniej, dzięki czemu? 


gm G, 4a 


M, Z ———— ——— R RM 
: Gr+8Z1+$m Gm gm +Gr 


jest bliskie jedności oraz 


G, 
mz—<l 
Śm 


Zależność (10-54) pozwala stwierdzić, że pierwiastkowi m, = 1 odpowiada 


dec tęi (10-60) 
M4 
natomiast pierwiastkowi m, < 1 odpowiada 
poj EL (10-60) 
UŻ) 


Realizacja fizyczna tej drugiej wartości (|8| > 1) mogłaby wykorzystywać zjawisko 
rezonansu napięć w obwodzie L—C, (patrz rys. 10-15), jednakże wówczas nie 
byłby spełniany warunek fazy (gg = 180”). Dodatkową — dyskwalifikującą — 
własnością takich warunków pracy generatora byłoby to, że amplituda sygnału 
sterującego U, byłaby wielokrotnie większa od amplitudy napięcia wyjściowego 


RE z 1 
1) Korzystamy Z przybliżenia Y1-xlx< 1% 1-5 x. 
2) Zakładamy ze względu na spotykane wartości liczbowe, Że ga Ć gm. 


U,, prowadząc — przy sensownej wartości tej drugiej amplitudy — do znacznych 
zniekształceń nieliniowych”. 


Ostatecznym wnioskiem jest zatem stwierdzenie, że prawidłowym wa- 
runkom pracy generatora odpowiada 


C, Śm 
ZZ PY 2 10-61 
MAS-1C,EC,  z,ŁGi (10-61) 
tzn. 
Ć, Gi 
z ZĘ 10-61' 
C, Śm ( ) 


Drugie z równań, potrzebnych dla wyznaczenia C; i C,, dostajemy 
z warunku fazy [zbieżnego z warunkiem rezonansu (10-52)] w postaci 


L (10-62) 


Indukcyjność cewki L jest parametrem podlegającym wyborowi (brak trzeciego 
równania) w pewnych granicach na bazie rozważań dotyczących ogólnych wa- 
runków pracy układu. Zauważmy bowiem, że w rozważanym układzie (rys. 10-15) 
w skład pojemności C, i C, będą wchodzić pojemności międzyelektrodowe ES, 
podlegające pewnym wahaniom w czasie pracy generatora”). 

Z tego względu stabilne zewnętrzne pojemności C;, — C,„, oraz Cz — C,„, powinny 
być możliwie duże. Wobec warunków (10-52) lub (10-62) powoduje to jednak, 
przy ustalonej wartości w„, zmniejszenie indukcyjności L. Przyjmując, że w pew- 
nych granicach indukcyjności dobroć cewki (jako cecha określonego typu kon- 
strukcji oraz rdzenia ferromagnetycznego) jest stała, zauważymy, iż konduktancja 
dynamiczna obwodu G, 


PALA (10-63) 


ulegnie wzrostowi, grożąc zaburzem niekoniecznych warunków generacji (10-57). 
Przyjmując (dla Gy = Grmasx) dostatecznie duży margines tych warunków (z. 


g2 
G; 


2) 


Prowadząc analogiczne rozważania dla generatorów Hartleya — pokazanych na 
rys. 10-18 — otrzymamy również warunek amplitudy w postaci 


żądając, by np. G, < 0,1- | , możemy określić rozsądną wartość indukcyjności L. 


m*(ga+GLt8m)— mgmt+G, = 0 (10-56) 


1) Jest to argument wykraczający oczywiście poza założeniem liniowej teorii generatorów, ale 
ważny Z praktycznego punktu widzenia. 

2) Źródłem tych wahań mogą być zmiany napięć zasilających lub ogólniej punktu pracy ES, 
= np. wskutek zmian temperatury otoczenia czy zmian w sieci energetycznej (zasi- 
ającej). 
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przy czym tutaj”) 


Rys. 10-18. Przykłady 
generatorów Hartleya z ES 
nie obciążającymi obwodu 
sprzężenia 


Przy założeniach jak w przypadku generatora Colpittsa otrzymalibyśmy 
dla prawidłowych warunków pracy [patrz uzasadnienie (10-61)] 


a ; Li R śm 
mop Z Ś AG) | (10-64) 
a stąd 
La Gi. 
ZL 10-65 
Li Śm ( ) 


natomiast z warunków fazy 


L,+L, = (10-66) 


wgC 

Wybór wartości C wynika także z dyskusji podobnej jak przy wyborze indukcyj- 
ności L w generatorze Colpittsa, z tą jednak różnicą, że tutaj pojemności ES 
(C,„e, C„,) mogą przyczyniać się do utworzenia obwodów rezonansu prądów 
(L> — Ce, L4 — C,„,). Zastępcza indukcyjność takich obwodów nie powinna różnić 
się znacznie od wartości L; i Lą, w przeciwnym bowiem przypadku staje się ona 
bardzo wrażliwa na zmiany pojemności ES. Oznacza to że pulsacje rezonansowe 


1 1 
"BG: SET YLG, 


powinny co najmniej kilkakrotnie przewyższać pulsację generowaną. 


0, Z 


(10-67) 


c. Warunki generacji w układach Meissnera 


W przypadku generatorów Meissnera o układzie z rys. 10-8 oraz 10-10a schemat 
zastępczy przydatny do określenia warunków generacji ma postać przedstawioną 
na rys. 10-19. 


1) Gdyby między cewkami Ł, i Ł, istniała indukcyjność wzajemna M, wówczas 


Li£M 


"= LitlLiĘ2M 
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Rys. 10-19. Ilustracja do wyznaczenia 
warunków generacji układu Meissnera 


Z prostych rozważań obwodowych wynika, że kiedy prąd elektrody sterującej 
[i,(t) lub ż„(t)] jest pomijalny*”, wówczas 


AU [PEDRO ROREROME. |-55ozz] s 
; 1 r. +joLą 
n+i(ol- c) 
Sa +GL+ 1 
(r. +jwL>) joć 
M 
— Cc Zm 


: i = | (10-68) 
ra =" (g4+ G,) +j (or. zg gc r (8a + GJ| 


Stąd warunek fazy (Imk8 = 0) pozwala wyznaczyć pulsację sygnału generowa- 
nego 0g z | 
La 
Ę 
2 
natomiast warunek amplitudowy [Re(kf)v, = 1] — minimalną wartość induk- 
cyjności wzajemnej pomiędzy cewkami 
Mu _ 8a +GL+G 
L 5 Śm 


1 
og a e"! +ra(g + G)] = 06 1+ (ga + Gr) (10-69) 


(10-70) 
gdzie 
= — PL 2 —1— — konduktancja dynamiczna obwodu danodowego. 
+5 30 2 


Zauważmy, że pulsacja generowanego sygnału tym bardziej różni się 


od pulsacji 
1 
0 E ——=—=—= 
YL,Ć 


im konduktancja tłumiąca obwód (g4+G,) jest większa, a dobroć 
obwodu (Q) — mniejsza. Podkreślmy także, że podobnie jak w rozwa- 
żanych poprzednio generatorach, wzrost obciążeńia (tzn. koaduktancji 
G,) powoduje konieczność powiększenia sprzężenia między cewkami 
(wzrost M,) potrzebnego dla spełnienia warunku amplitudowego. 

1) Założenie to obniża stopień równania będącego warunkiem amplitudowym generacji i pro- 


wadzi do jednostronnego ograniczenia zakresu indukcyjności wzajemnych wartością M, [patrz 
zależność (10-70)]. Założenie takie można przyjmować w zakresie niezbyt dużych częstotliwości 
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Ogólny charakter tych zależności pozostaje zachowany także w odmianie genera- 
tora Meissnera z rys. 10-10b, z tą jednak różnicą, że tutaj przez rezystancje strat 
obu cewek płynie znaczący prąd, a więc obie one będą wpływać na warunki gene- 
racji. Schemat zastępczy układu ma tutaj postać podaną na rys. 10-20. 


Rys. 10-20. Ilustracja do warunków generacji 
odmiany układu Meissnera 


Wyznaczając sygnał zwrotny U, oraz napięcie sterujące U, w zależności od np. 


prądu w cewce ZL, dostaniemy” 
M 
E HoP=m I L 


RZECZA (10-71) 


| 1 
"4 +) (oo| 
1+r,GytjoL, Gz I 
RAZA RDZ 


U, x — 
Śm 


(10-72) 


Gy = ga +GL 
co wobec warunku generacji 
kłu=l lub U,=U, 


1) Założyliśmy tutaj, że warunek generacji jest spełniany przy stosunkowo słabym sprzężeniu, 
kiedy impedancja wnoszona wskutek indukcyjności wzajemnej M do gałęzi r»—L> jest po- 


mijalna. 
W ogólnym przypadku mamy 
2 2 
PEB ltr:6 Gz joL, + ECA SSEBE || (10-72) 
Sm Sm AM 7 _1L 
1 1 oC 
Przyjmując założenia: L, £ L; £ L, «?Q; < 1 oraz że przy pulsacji generowanej OL, X 
1 $ 5 
gdzie 
M 0 wL 
X = nGń* = 
L : FH 


możemy napisać 
1+r.G G w?L?x? 1+rzGz 


Śm Zm H Zm 
G 1+7Gz+jol, Gz 
+ Gol-QveoD) | u 5 REŻ NR ka kcżai 
m Sm 


a więc otrzymujemy zależność (10-72). ; 
Ogólny warunek generacji otrzymamy porównując (10-71) z (10-72). Otrzymamy wówczas 
zmodyfikowane zależności (10-74) oraz (10-75), przy czym pojawi się dodatkowa wartość gra- 
niczna M', analogicznie jak to miało miejsce w generatorach Colpittsa i Hartleya. 


prowadzi do równania _ 


f , l 
+87 = nA+r69-0L,6s|oli—O+ 


=. 1 
+J[©L> Ggr,] + (1-+raGs) (ot. = 6) (10-73) 


Równanie to będzie spełnione dla pulsacji 


1 1 od 1 
L, r1Gs 
Li 1+rmGs L, 


(10-74) 


jeżeli przy tej pułsacji indukcyjność wzajemna cewek będzie równa 
ł 
a Lą1Gsry | z 
* LąGgr;y+L,(I+r> Gz) 


M, = „| Cd +r,Gs)+L+G | (10-75) 


Zazwyczaj 
ra Gz Ś 1 
co, określając jako dobroci cewek L; i L, wartości 


09L 0gL 1 
= eż, Q, = 072 oraz 09 = ———— 


= r r VL,C 


pozwala napisać 


2 | o 'Gz] (10-75') 


śm  Śm Q:|Q2 yLiC 
Tak więc i w tym przypadku otrzymujemy odchylenia pulsacji sygnału 


generowanego od wartości wg tym większe, im obciążenie generatora 
(Gy = G,+8gu) jest większe. Zwróćmy jednak uwagę, że teraz wzrost 


obciążenia zmniejsza częstotliwość, podczas kiedy w poprzednim . 


przypadku zwiększał jej wartość. 


Podobnie także jak w poprzedniej wersji generatora Meissnera wpływa wzrost 
obciążenia na minimalną (graniczną) wartość sprzężenia, tzn. pociąga wzrost 
wymaganej indukcyjności wzajemnej przy silniejszym obciążeniu. 


d. Liniowe poprawki częstotliwości 


Oddziaływanie obciążenia i strat elementów (ry, r) na częstotliwość 
generowaną wynika z tego, że zaburzają one bilans mocy urojonych 
w układzie poprzez zmianę rozpływu prądów w obwodzie oraz zmie- 
niają przesunięcie fazy sygnału zwrotnego wobec wyjściowego. 
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Ponieważ przy przyjętych założeniach*” ES (lampa, tranzystor) nie mogą groma- 
dzić energii w postaci pól elektromagnetycznych, zatem bilans ten musi zachodzić 
w obwodzie rezonansowym obciążonego generatora. Realizacja tego bilansu za- 
chodzi właśnie poprzez zmianę częstotliwości sygnału generowanego. 

To odchylenie wg od pulsacji wy —nazywane liniową poprawką 
pulsacji— może być, jak pokazaliśmy, zarówno dodatnie, jak i ujemne. 
Elementy obwodów drgających zawsze mają pewne straty, co powoduje, że liniowe 
poprawki częstotliwości występują we wszelkich typach generatorów. Jednakże 
odmienny (pod względem znaku poprawki) wpływ strat w gałęziach: indukcyjnej 
i pojemnościowej może być wykorzystany do minimalizacji ich wartości wypad- 
kowej. Trzeba jednak podkreślić zależność takiej zminimalizowanej poprawki 
od warunków pracy generatora. 

Dla przedstawienia tego problemu od strony ilościowej rozważmy generator 
Colpittsa pokazany na rys. 10-15, zakładając, że kondensatory C, i C, są prak- 
tycznie bezstratne, natomiast stratność cewki reprezentuje rezystancja r. Wobec 
tych założeń warunek fazy [Im(k5) = 0] będzie spełniany przy pulsacji 


; c 
© = oil "ra | (10-76) 
ONE 
oi o = LC 
_ CC 
> C, +C» 
Gy = g.+Gr 


Rys. 10-21. Ilustracja oznaczeń do liniowej 
poprawki częstotliwości generatora Hartleya 


W przypadku generatora Hartleya także występują liniowe poprawki częstotliwo- 
ści, przy czym wyrażenie ogólne określające ich wartość przyjmuje tutaj postać 
mało czytelną”. Przejrzyste wyrażenia określające pulsację generowaną — przy 
oznaczeniach podanych na rys. 10-21 — można podać jedynie dla przypadków 
granicznych. 


1) Zakładając na początku tych rozważań zgodność faz prądu wyjściowego i napięcia sterują- 
cego przyjęliśmy założenie o pomijalności reaktancji ES. Założenie takie jest możliwe do przyjęcia 
w zakresie stosunkowo niewielkich częstotliwości. i 

2) Pulsacja generowana wynika z rozwiązania równania 405+ Bog+ C = O, gdzie 4, B, C— 
złożone funkcje ri, ra, Li, La, Gy, C.. 


Mianowicie, kiedy r, £ U, r 74.0 otrzymujemy ' 


j Ę 2 
Ro: |-1 Gs że (10-77) 


a więc wzrost stratności r;, a także wzrost obciążenia generatora prowadzą do 
zmniejszenia pulsacji generowanej. 
Natomiast gdyby r m O, ry z4 0, wówczas 


2 

oż oż(i A sa (10-78) 
1 

a więc pulsacja byłaby w wyniku strat w cewce L, nieco powiększona (wobec wg) 

i praktycznie niezależna od konduktancji Gz. W warunkach rzeczywistych, gdy 

równocześnie działają r;, ra oraz Gy należy oczekiwać wzajemnej kompensacji 

wpływów r; oraz rą, Gz przy czym jej warunki są uciążliwe do wyznaczenia. 


Podstawową jednak sprawą jest zwrócenie uwagi na to, że w każdym 
z generatorów pulsacja sygnału generowanego będzie ulegać zmianie, 
jeżeli obciążenie generatora G;, nie będzie stałe lub odseparowane od 
obwodów generatora wzmacniaczami separującymi (np. wtórnikami). 
Także zmiany stratności innych elementów (np. cewek) zachodzące 
przy zmianach temperatury otoczenia będą pociągać za sobą określone 
zmiany częstotliwości. Środkiem zaradczym jest w tym przypadku 
umieszczenie generatora w termostacie lub stosowanie termistorów 
kompensacyjnych. 


e. Warunki amplitudowe w generatorze tranzystorowym (m.cz.) 


W dotychczas omawianych generatorach przyjmowaliśmy założenia, że obwód 
sprzężenia nie jest obciążany przez ES (lampę czy tranzystor unipolarny), przy 
czym motywacją były znane własności tych elementów [i,(t) £ 0, i(t) O]. 
Możliwa jest jednakże i taka sytuacja, w której wprawdzie bezwzględna wartość 
konduktancji wejściowej (Rey„.) ES jest stosunkowo duża (np. rzędu mS, jak to 
ma często miejsce w tranzystorach bipolarnych), ale jej wpływ tłumiący sto- 
sunkowo nieznaczny, dzięki odpowiedniej transformacji tej konduktancji i dużej 
wartości susceptancji (Im Y;) obwodu widzianej na zaciskach wejściowych tran- 
zystora. Sytuacja taka jest wysoce prawdopodobna przy projektowaniu genera- 
tora tranzystorowego wytwarzającego sygnał o niewielkiej częstotliwości, kiedy 
dodatkowo wpływ sprzężenia poprzez pojemność wewnętrzną jest pomijalny, 
a ponadto admitancja y; © gy i jest stosunkowo duża. W takich warunkach 
schemat zastępczy tranzystorowego generatora Colpittsa można przedstawić 
w uproszczonej postaci, pokazanej na rys. 10-22a. 

Stosując znane nam z poprzednich rozważań zasady transformacji w obwodach 
o dzielonych reaktancjach (patrz rozdział 6) łatwo stwierdzimy, że wypadkowa 
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= 


konduktancja na zaciskach 4-B (patrz rys. 10-22b) wyniesie 


Ga zwiGch Sł e. 10-79 
A-B © 822 ŁY AŻ 411 Troję | ( ) 


s Rys. 10-22. Uproszczony 
| R schemat zastępczy 
S$ tranzystorowego 
generatora Colpittsa 
śm (małych częstotliwości) 
l? (a) i jego obwód (b) 


' Załóżmy, że w rozważanym generatorze spełnienie warunku amplitudowego na- 


stępuje przy pojemnościach C;,, C, takich, że 


GA G, | 
„(e ś Gu+822 *—z : (10-80) 


Otrzymujemy wtedy równanie (10-56), którego optymalny pierwiastek m, £ 
aga 

821 +Gr 
o tym, że 


jest na ogół bardzo bliski jedności, co zgodnie z (10-61) świadczy 


GQ | Gu+t822 7 
C> ga Asie 
Teraz trzeba tylko sprawdzić, czy istotnie jest spełnione założenie (10-80). Jeżeli 
to sprawdzenie da wynik pozytywny, to będzie to równocześnie dowód popraw- 
ności rozwiązania (10-81). 
Analogiczne rozważania można przeprowadzić także dla pozostałych typów ge- 
neratorów. 


f. Macierzowe warunki generacji 


Warunki generacji — przy założeniu modelu liniowego, tzn. występowania w ge- 
neratorze dostatecznie małych sygnałów — można otrzymać także na bazie opisu 
macierzowego”” [28]. 

W przypadku najczęściej spotykanym generator sprzężeniowy można przedstawić 
w postaci połączenia czwórnika ES o macierzy [y] z czwórnikiem sprzężenia 
zwrotnego o macierzy?” [Y] — jak to pokazano na rys. 10-23a. Układ taki może 


1) W przypadku takim warunki generacji są wyrażane bezpośrednio poprzez wyrazy odpowied- 
nich macierzy i dlatego ich forma odbiega od formy pochodnych warunku kf = 1. Wyniki 
końcowe i wszelkie wnioski fizyczne są jednak w obu przypadkach identyczne. 

2) Czwórnik sprzężenia zawiera admitancję obciążenia, a więc macierz [Y] jest zależna od Y+. 
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generować drgania (tzw. wytwarzać sygnały niezerowe przy zerowych sygnałach 
sterujących) kiedy wyznacznik wypadkowej macierzy [Y,„] = [y]+ [7] jest równy 
zeru.* z 


| AA Ę 


cewólnik 
Jesi | 
i 14] | (9) 
UKt sprzężenia 


Rys. 10-23. Układ wyjściowy | 
(a) oraz układ przekształcony | 


| | Ormik 
(b) rozważanego generatora | 7 wóna | | PA A 
sprzężeniowego Pom RSL | LL NO KKDEW a J 
Warunek generacji zapiszemy więc w postaci 
Ay, = 0 (10-82) 
lub ReAy, =0; [mAy, =0 (10-82') 


Jeżeli byśmy teraz przyjęli, że każdy wyraz macierzy czwórników składowych 
jest zespolony, to warunek (10-82) moglibyśmy zapisać w postaci żądania istnie- 
nia określonych relacji pomiędzy wszystkimi składowymi parametrów macierzo- 
wych. Wartość praktyczna takich relacji —ze względu na ich złożoność — 
byłaby jednak nieznaczna. 

Dlatego chcąc otrzymać warunki generacji w postaci fizycznie interpretowalnej — 
przejrzystej —- przekształcamy dla wąskiego otoczenia w, rozważane czwómniki 
tak, by jeden z nich — powstały na bazie schematu zastępczego tranzystora, 
czy ogólniej — wzmacniacza, miał macierz admitancyjną o wyrazach rezystan- 
cyjnych”, natomiast drugi — macierz o wyrazach czysto reaktancyjnych, jak to 
przedstawia rys. 10-23b. 

Jeżeli czwórnik reaktancyjny jest układem biernym — co założymy w pierwszym 
etapie rozważań — to oczywiście y>; = ga, (tZn. ga, = O). 

Po takim przekształceniu warunek (10-82) możemy zapisać w postaci? 


Ay, = GBu +g11) 6B22 +822)— (B12+812)(1B21 +821) 50 (10-83) 
Ag — Ay = 0 
Bagi1 + B11822— B22821 — Ba1812 = 0 (10-84) 


lub 


gdzie: 
As = Bu BB — B4ą Ba 


A, = S11812—812821 


1) Fizycznie oznacza to, że pojemności tranzystora przenosimy do czwórnika sprzężenia, a straty 
elementów sprzężenia i obciążenie zmieniają nieco przewodność w ,„„konduktywnym” schema- 
cie zastępczym tranzystora. 

2) Podkreślmy, że konduktancje gi; są różne od konduktancji tranzystora, w szczególności 
622 X 817822. 
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Zmierzając nadal do otrzymania przejrzystych warunków generacji w układach 

spotykanych praktycznie założymy, że czwórnik susceptancyjny — zbliżony do 

czwórnika sprzężenia zwrotnego — ma postać ogólną trójnikową pokazaną na 

rys. 10-24a, przy realizacjach szczegółowych pokazanych na rys. 10-24b i 10-24c. 
"MB c 


Generator Colpitlsa óenerator Harleya 


ŚL [$ 


Rys. 10-24. Założone 


A struktury układów 
X kazał o analizowanych 
ERA R generatorów 
Mamy tutaj 
1 
B,, == B—— 
11 X | 
Bi, = By = —BY (10-85) 
1 
Ba = BY 


co podstawione do (10-84) pozwala zapisać warunki generacji w postaci 


BX = 4 (10-86) 
tnt +g”' a,) 

Xx —nżg22 +h(812821)—811 

B nAg(811 +ng22) a 


Warunek (10-86) wyznacza pulsację sygnału generowanego wy, a zatem stanowi 
odpowiednik warunku fazy [Im(kf) = 0], podczas kiedy warunek (10-87) określa 
stopień podziału reaktancji n, a więc jest odpowiednikiem warunku amplitudy 
[Re(k8) = 1]. W konkretnym przypadku generatora Colpittsa (rys. 10-24b) 
dostajemy jako rozwiązanie (10-86) 


1 L n L 
z oi! ja ża] | (10-88) 


(l+n)* C 
gdzie: | 


C,=-—- = AE wypadkowa pojemność generatora. 


Jest to odpowiednik równania (10-76) pokazujący, że częstotliwość generowana 
ulega dodatniemu odchyleniu od częstotliwości f9, przy czym w przybliżeniu 


Ją £ fo(1+ Ax) 


n L 
Podobnie w generatorze Hartleya (rys. 10-240) otrzymujemy 
1 1 1 1 
” Na A mn  ŻEEŻ s m——>LLPmL—--L>LLMmoęoro ow W 
L L,C n b 
trn(1+4 a.) PATLRDE Ć a 
wo =—" = „To, : 
Z oi Tinż"C a,| (10-90) 
gdzie: 
l, =L+nL = L(i-+n) 
1 
2; mo ciLi 
SEC 


Tak więc i tutaj występuje odchylenie w, od pulsacji wo (liniowa poprawka 
częstotliwości) — patrz (10-77), przy czym jest to odchylenie ujemne”, wynoszące 
w przybliżeniu 


fa £ fo(1 + AL) 


no Lo, 


AR -Zinz C 


A, <0 (10-91) 
Wartość poprawek częstotliwości jest więc w obydwu typach genera- 
torów proporcjonalna do wyznacznika macierzy A. Ponieważ zależy 
on od parametrów tranzystora (211 12» 21» $22) ulegających zmia- 
nom pod wpływem wahań temperatury, napięć zasilających itp., a także 
od przewodności obciążenia G, — także zmiennej w wielu generato- 
rach, dążymy do minimalizacji poprawki drogą optymalnego wyboru 


+ 
ana Ć 


e 


oraz n. 


Parametry te występują jednak również w warunku (10-87) — amplitudowym — 
którym obecnie się zajmiemy. | 

Zauważmy najpierw, że podstawiając wartości X oraz B zgodnie z rys. 10-24bic 
1) Kiedy A, > 0—co najczęściej ma miejsce. 
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do warunku (10-87) otrzymamy w każdym przypadku 


L —n gia +n(812+821)—811  - 

2 ; ć 10-92 

Ć nA(gi + 1822) "BiG 
lub warunek równoważny 

n*g32(1 + 4)+n(Ag11 —821 —812)+811 = 0 (10-92') 
jeżeli 

L 
A= va * Ay 


Pierwiastki tego równania: n, i ną, określające parametry układu znajdującego 
się w stanie granicznym [Re(k8) = 1] wynoszą 


821 +812—48i1 4811822: (+4) 

pa = EA) ku dęty: | 005% 
Ze względu na wahania omówionej poprzednio liniowej poprawki częstotliwości 
interesują nas układy, w których jest ona dostatecznie mała, co można zapisać 
np. w postaci warunku 


A= GM, <1 (10-94) 


a wtedy dla spotykanych obciążeń i parametrów tranzystorów, wyrażenie pod- 
pierwiastkowe spełnia warunek 
4g11822(1+4) 
Gatsn=Mgi" "| SEA 
Wynika stąd, że w interesujących przypadkach oba pierwiastki n;, i n są zarówno 
rzeczywiste, jak i dodatnie”, przy czym spełnienie warunku (10-95) pozwala 
zapisać je w uproszczonej postaci, a mianowicie 


uż 821 +812—4811_ _ £i1 
ę £22(1+4) 821812—4811 
— 831 _ 811 „ 821 „Sat (10-96) 
822 821 822 822 +Gr 
+ + 
AS 811 EŻE (10-97) 


g1+812—A8i1 8d 
Kiedy n = n, lub n = n, układ znajduje się na granicy powstawania drgań (co 
odpowiada urojonym pierwiastkom równania charakterystycznego; patrz: wa- 
runki stabilności — rozdz. 4). Ponieważ zarówno wartościom n = 0,jakin = 
odpowiadają układy na pewno stabilne, tzn. nie generujące (patrz rys. 10-24), 
to intuicyjnie jest oczywiste, że dla wartości n spełniających warunek 


Nnn<N<M (10-98) 


1) Zakładamy tutaj także, że również gi, > 0. 


układ może generować”. Wniosek taki można poprzeć dowodem [28], opartym 
na np. kryterium stabilności Routha- Hurwitza. 

Powstaje zatem pytanie: jaką wartość n € Cn;, ną) należy uznać za optymalną? 
Jeżeli za kryterium uznamy wrażliwość częstotliwości na zmiany warunków 
pracy i obciążenia, to minimalnej wrażliwości będzie odpowiadać układ o naj- 
mniejszej liniowej poprawce częstotliwości, a to zgodnie z (10-89) oraz (10-91) 
oznacza, że korzystna jest możliwie duża wartość n. 
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Rys. 10-25. Ilustracja do dyskusji wyboru współczynnika 
podziału reaktancji n 


Jeżeli za kryterium uznamy dobroć obwodu generacyjnego?” — odwrotnie pro- 
porcjonalną do wypadkowej rezystancji tłumiącej — to znając zasady transfor- 
macji w obwodach dzielonych, mających tutaj zastosowanie (patrz rys. 10-25a i b), 
łatwo pokażemy że w obu przypadkach 


, 
Ś11 


gi Fi g: 
22 11 
= Or EP ORZE —-—.]. z 0- 
G4B = 6,822 1+2n Fr? G+y)n, si 822 (10-99) 
W spotykanych praktycznie generatorach 

Sa] 

822 


, 


wobec czego zmiany vp A przebiegają w sposób pokazany na rys. 10-25c. 


22 
Oznacza to, że również z tego punktu widzenia mniejszą wartość konduktancji 


wypadkowej G,p —a więc większą dobroć obwodu — dostaniemy przy więk- 
szych wartościach n. 


Reasumując, za optymalną wartość współczynnika podziału reaktancji 
n należy uznać wartość zbliżoną do większego Z pierwiastków równa- 
nia (10-92), a więc m, [patrz (10-96)]. Licząc się z pewnymi wahaniami 
parametrów powinniśmy tutaj przyjąć wartość mniejszą od n; (np. 
0,914). 
*) Ponieważ pierwiastki równania charakterystycznego leżą wtedy w prawej półpłaszczyźnie 
zmiennej s. 


2) Co zgodnie z (10-33) óraz (10-50) odpowiada minimalnej wrażliwości częstotliwości genero- 
wanej na zmiany wszystkich parametrów generatora. 
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Rozważmy teraz, jak warunki generacji zostaną zmienione, kiedy faza 921 (V21 = |Vau| * €7921) 
będzie istotnie różna od zera. Odpowiada to przypadkowi stosunkowo dużych częstotliwości 
generowanego sygnału (zazwyczaj dziesiątki i więcej MHz). Przyjmując formę macierzową 
schematu zastępczego tranzystora, pokazaną na rys. 10-26a, będziemy mogli — przykładowo — 
generator Hartleya Prowea= do połączenia dwu czwórników, pokazanego na rys. 10-26b, 
gdzie praktycznie . 


Śm X V21COSQP21 
bm £ Ya1SiNQ2 


(10-100) 


Rys. 10-26. Ilustracja do 
omówienia warunków 
generacji w zakresie 
większych częstotliwości 
(p 0) 


Parametry macierzowe tak wyodrębnionych czwórników są następujące: 
1) czwórnik konduktancyjny 


g11 = G1+G2 
812 = —G 
s ; (10-101) 
821 = fm—G2 
822 = G21G3 
2) czwórnik susceptąncyjny 
1 
s SERJ 
A Bi = © wL | 
ORO (10-102) 
Bn = bn>»C 
1 
Bąą == WC— 
A wnL 


co podstawione do warunków generacji (10-84) daje w rozpatrywanym przypadku nieco zmienione 
warunki fazowe i amplitudowe. Mianowicie, warunek fazy 
811822 —812821 == B+1 B22 — B12 Ba 
po podstawieniu (10-102) można sprowadzić do postaci 
1+n 


1 c 1 | 
KNEEE | PRRESZAĄ PO SZER? 10-103 
ERY ( a= a wCb„(o) = ożenić wCbn(w) ( ) 


gdzie wo — pulsacja generowana, w przypadku b„(w) = 0 [wzór (10-90)]. 


Składowe y, —a więc i b„(w) — są wolnozmiennymi funkcjami częstotliwości, co pozwala 
w (10-103) przyjąć 

bn(0) £ bm(wy) 
Jeżeli jeszcze przypomnimy [25], że w zakresie większych częstotliwość Im(y21) X bn <0, 


1) Zakładamy tutaj, że f < f,, tzn. nie rozważamy pełnego zakresu częstotliwości, M tran- 
zystor zachowuje się jako specyficzna linia długa. . 


wówczas (10-103) będziemy mogli zapisać w postaci 


nLż 2 


©? W0g0 
Strona prawa tego równania jest dodatnia, co świadczy o tym, że wskutek istnienia b„(w) na- 
stąpiło zmniejszenie częstotliwości generowanej, tzn. 


I (z- | ) = loChn(oi (10-104) 


©g < Wgo 


Ilustrację tej zależności pomiędzy wy i wgy — w postaci szkicu graficznego rozwiązania rów- 
nania (10-104) — przedstawia rys. 10-27. 


Rys. 10-27. Szkic graficznego rozwiązania, 
równania (10-104) 


Dla zbadania wpływu przesunięcia fazy ga, (tzn. wpływu b, 5% 0) na warunki amplitudowe 
podstawimy (10-101) oraz (10-102) do warunku ogólnego (10-84), który można przepisać w po- 
staci 

B;, B22 B 


, 1 + jk 
821 F-—— 'g22t——8g11* 


-g (10-105) 
By» B12 B;> cj 


Otrzymamy wówczas, po elementarnych przekształceniach, warunek amplitudowy w postaci 


gi1 = MO?LC(g21+822+811+812)+H(0Lbng12—822) (10-106) 
którego rozwiązanie — po podstawieniu pulsacji spełniającej warunek fazy (10-103) — okre- 
śliłoby potrzebny w tych warunkach współczynnik podziału reaktancji (5). 

Łatwo zauważyć, że rozwiązanie takie ma postać mało czytelną. Dlatego dla pokazania kierun- 
ków zmian założymy, że będzie nas interesować przypadek, w którym pulsacja generowanego 
sygnału (ogólnie zależna od liniowej poprawki częstotliwości oraz wartości b„) będzie zbliżona 
do wo, tzn. 
1 
W Z m 

LC( +n) 

Założenie to pozwoli warunek (10-106) zapisać w postaci przybliżonej 


n*g32—n |e-0 r > 
©C 


s. | +81 20 (10-106) 
skąd pierwiastek optymalny (większy) otrzymamy w postaci zależności 


En(0)+ ZAD 


AE 5 SRK BE 
Me EA | Vtec] (10-107) 
; 822 ż: m gi 
(e. ©Ć | 
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Przyjmując b„(w) < 0 i gia = —G> (G, > 0) korzystając z (10-101), możemy napisać 


bnlo) O, |bnlw)| 
Sn(0)+ *g12 = Sm(0)+——— * G3 | (10-108) 
OC OC 
przy czym we wszystkich spotykanych praktycznie przypadkach wartość tego wyrażenia maleje 
ze wzrostem częstotliwości generowanej. Wynika to ze zmienności g„(o) i b„(w) w spotykanych 
tranzystorach [8], [9], [25], [29] — w szczególności z malenia konduktancji gm(o). 


Wynika stąd, że i współczynnik podziału reaktancji (m) musi być tym 
mniejszy, im większa jest częstotliwość generowana. Oznacza to równo- 
cześnie, że sprzężenie zwrotne |8,| = 1/n potrzebne dla spełnienia wa- 
runku generacji przy większych częstotliwościach musi być odpowied- 
nio silniejsze. 

Wynika stąd również, że wejście w obszar, gdzie >, z O prowadzi 
do generatorów, w których: tłumienie obwodu — wskutek zmniejsze- 
nia n — staje się silniejsze (co pogarsza ogólnie stałość częstotliwości). 
Zauważmy wreszcie na koniec, że warunek amplitudowy może być 
w rozważanym układzie zrealizowany jedynie w ograniczonym — za- 
leżnym od obciążenia generatora G, (wchodzącego w skład konduk- 
tancji g2+) — przedziale częstotliwości. Górny kraniec tego przedziału 
[patrz Pk wyznacza równość © 


KE 


Sm(0) +- 812 = 4811822 (10-109) 


bowiem a poniżej częstotliwości spełniającej tę równość współ- 
czynnik podziału reaktancji n jest rzeczywisty i dodatni. 


g. Kompensacja przesunięcia fazy w generatorach w.cz. 


Praca tranzystora w zakresie częstotliwości, gdzie g,, 4 0 (kiedy parametry 
generatora jak na rys. 10-7 ulegają pogorszeniu), nasuwa pytanie dotyczące 
celowości kompensacji tego przesunięcia fazy poprzez uzupełnienie układu gene- 
ratora dwójnikiem fazującym. 

Stosując taką kompensację otrzymujemy układy pokazane na rys. 10-28, których 
analizę można znaleźć w [10], [11]. 


0, 


Rys. 10-28. Generator 
sprzężeniowy 

z kompensacją 
przesunięcia fazy 
wnoszonego przez 
tranzystor (a) i jego 
układ zastępczy (b) 


Wpływ dwójnika fazującego Z, jest zależny od transmitancji kz 


kę = ka = |kg|* er (10-110) 
gdzie pp — kąt fazowania 
Jeżeli tranzystor ma macierz admitancyjną o wyrazach 

Ju = Suutibu = Vule? 

Ja = S21+iba, = |Vaql 72: 
wówczas po wprowadzeniu dwójnika fazującego otrzymujemy — z punktu widze- 
nia warunków generacji — pewien tranzystor, zastępczy T; [patrz (10-28b)] 
o nowych parametrach, a mianowicie [11] 


Jiiz * gi1z FJD112 


gdzie: 
_, . COS*(Pi1 For) 
AE a (10-111) 
boysę W PE 
1iz 11 Żcos?ga; 
oraz 
Ja1z S |V21z| 7217 
gdzie 
IWatzl 5 lYzu S0SlPua + Pe) (10-112) 


COSQ1 + 


P21z = Pa1 OF | 
Dzięki tej korekcji ulegają zmianie warunki generacji, przy czym — co jest szcze- 
gólnie istotne — wzrasta wartość wypadkowej konduktancji G (na zaciskach 
kolektor-emiter), przy której można spełnić warunek amplitudy [10]. Pozwala to 
zmniejszyć wpływ wahań pojemności wyjściowej (AC, z 0) tranzystora na 
częstotliwość generowanego sygnału, bowiem —jak można wykazać [10] — 
zmiany pulsacji Aw wynikające ze zmian Ab», (tzn. AC) są określone zależ- 
nością 
Ao _ Ab 1 
0 26 Q | 
Optymalną stabilizację częstotliwości (z punktu widzenia zmian pojemności 
wyjściowej tranzystora, decydującej w zakresie w.cz.) otrzymujemy wówczas, 
kiedy współczynnik sprzężenia 
po 7_,_% 
"Z 27m 
oraz impedancja zwarciowa 
ZąZŻ3 
Za+Ż3 


(10-113) 


(10-114) 


Za zz Zę+ m jXg 
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ah : ś zt, 
762/10 
osiągną wartości optymalne Ayvp. i Xzop.. Jeżeli przyjmiemy dla tranzystora 
J+ż = 0 (co odpowiada włączeniu elementów sprzężenia wewnętrznego tranzy- 
stora dla obwodu zewnętrznego), wówczas [10] 


BZ 
uzy FR RÓŻA 10-115 
Broni 2911510 92, (12911 +CtD21) ( ) 
1 
Poke nnn 10-116 
HOL gi1((911 +ctgga;) ( ) 


zn 


bi, - 
= arctg——; = arct 
P11 8 gu” 21 Rai 


przy czym po spełnieniu tych zależności następuje pełna kompensacja fazy g»;. 
Na rysunku 10-29 przedstawiono zależności optymalnego współczynnika sprzę- 
żenia Bop: (rys. 10-29a) i optymalnej reaktancji zwarciowej Xpop:; (rys. 10-29b) 


od fazy — ga, przy stałej wartości A = 10 [gm = Y21(0)] oraz kilku wartoś- 
11 


Bqopt Kgopt 3! 


X fy 
45 50? 1357 1807 


| 
KA JZREORAE SIECI | 
i 
-6 L OR | -7ł— R: | = | I | 
dO” Z | | 
5 | 60 | | 
60* | | 
M. M KM SWR FR 


Rys. 10-29. Optymalne parametry generatorów sprzężeniowych z kompensacją przesunięcia 
fazy [10] 


ciach!” g,,. Okazuje się, że włączenie dwójnika fazowego Z; zmienia — przy 
Puopr < 0— charakter elementów Z;, Z;, Zs, tworzących obwód sprzężenia, 
jakie są potrzebne dla spełnienia warunków generacji. Przykłady otrzymywanych 
układów przedstawia rys. 10-30. 


| I 
| 
diś | | 
| 
XF XF | pł 4 
| 
I 


Mr ap <-1 -1<BęQpl <O 


AB,opt>0 


Rys. 10-30. Obwody sprzężenia generatorów z fazowaniem [10] 


Projektowanie takich generatorów według [10] przebiega następująco: określamy 
parametry |Y>1|, ©21s 811» D11» £22 D22 tranzystora przy częstotliwości generacji 
(np. pomiarowo), a także zakładamy jeden z parametrów układu (np. indukcyj- 
ność L i jej dobroć Q). Następnie liczymy dopuszczalną konduktancję obwodu G 
(przyjmując pewien zapas warunku amplitudowego) z warunku amplitudowego. 
Przykładowo dla Re(k8) = 2 (wartość często stosowana) otrzymujemy [10] 


l ( Wal 
G=— —b 10-11 
2) 4guu * ( I 
Dalsze obliczenia przeprowadzamy korzystając z zależności 
Ń=H1L Go (0 = 0,L) 
X, = KyPuopi (10-118) 


X; = —(X,+X>) 
* Xp i Xgopt "X2(1+PBop:) 
gdzie: Bugp: I Xgop, — określają zależności (10-115) i (10-116). 


1) Przy obliczeniach prowadzących do rys. 10-29 przyjęto stałe wartości g;; i Q;, Oraz zastoso- 
wano aproksymację y2: O postaci 


Vat Va e J1a/os 
Ya1(0) gn  1+jojo, 
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Interesującą własnością takich generatorów tranzystorowych jest to, że gdy 
zmiany częstotliwości wynikają ze zmian punktu pracy tranzystora (Ucz, 16). 
możliwa jest wzajemna kompensacja poszczególnych wpływów. 

Pojemność Cą zależy głównie od wartości Ucz (dając Ab>, < O przy AUcgg > 0), 
faza p», zależy głównie od wartości prądu łę (przy czym Ag; < 0 przy Ale > 0). 
W rozważanych układach z optymalnym fazowaniem (przy dodatkowym zało- 
żeniu g»+ = 0) zachodzi relacja [10] 


A©0 M 1 Ab» 
09 K 5(A0: 2G 


wskazująca na możliwość wzajemnej kompensacji. 
Pewną wadą takich układów jest ich bardziej skomplikowana struktura, a ponadto 
fakt, że układy z optymalnym fazowaniem odznaczają się tzw. „twardym” wzbu- 
dzaniem (patrz niżej oraz [14]). Stąd w nowoczesnych generatorach stosujemy 
takie rozwiązania wyjątkowo, zastępując je np. układami ze stabilizacją kwarco- 
wą i powielaczami częstotliwości (patrz p. 10.2.3). 


(10-119) 


10.2.2.2.Stan ustalony prostych generatorów sprzężeniowych. 
Quasi-liniowa teoria generatorów sprzężeniowych 


Włączenie napięć zasilających w układzie spełniającym warunki powstawania 
drgań spowoduje proces narastania amplitudy powstających sygnałów (patrz 
p. 10.1 oraz 10.2.1). W miarę tego narastania coraz istotniejszą rolę będą odgry- 
wać nieliniowe własności lamp czy tranzystorów, prowadzące w szczególności 
do powstania sygnałów harmonicznych i ograniczenia amplitudy. 


Jeżeli jednak zduważymy, że w rozważanych generatorach sprzęże- 
niowych ŁC występują obwody rezonansowe o dużej dobroci — a więc 
o dużej selektywności — wówczas stanie się oczywiste, iż w stanie 
ustalonym będzie istnieć pewna równowaga energetyczna w układzie, 
zależna prawie wyłącznie od bilansu mocy składowej podstawowej. 


To założenie o pomijalności składowych harmonicznych — tu wprowadzone 
intuicyjnie, ale możliwe do uzasadnienia także na drodze teoretycznej [30] — 
leży u podstaw tzw. quasi-liniowej teorii generatorów omawianego typu. Pod- 
kreślmy jednak, że harmoniczne — jakkolwiek nieznacznie działające na ampli- 
tudę sygnałów wytwarzanych w stanie ustalonym — naruszają nieco bilans 
mocy (szczególnie urojonych), prowadząc do pewnej zmiany częstotliwości 
sygnału, nazywanej nieliniową poprawką częstotliwości. 
Efekt ten chwilowo jednak pominiemy. 
Ażeby przedstawić ogólny obraz teorii quasi-liniowej posłużmy się przykładem 
w postaci generatora Meissnera, pokazanego ponownie na rys. 10-31. 
Wykazaliśmy [patrz (10-12)], że układ taki spełnia równanie 

di di 1 dia 


cx I = EM-gz- 


Pda PEL C 


które wobec 


1 Fo 
2 | idi (10-120) 
[i 
[e 
można również napisać w postaci 
du du di | 
my > = 10-121 
LC dr + rC EP +u, EM di 0 (10-121) 


ią 


ŻA 
5 10 


Rys. 10-31. Generator Meissnera 


Ze względu na ogólnie nieliniowy charakter tego równania |5 = rw] nie 
potrafimy w postaci skończonej wyznaczyć jego rozwiązania dokładnego u,(£). 
Ograniczając jednak nasze rozważania do przypadku generatorów z obwodami 
o dużej dobroci (r —- dostatecznie małe) możemy przypuszczać, że w stanie 
ustalonym prąd i(t)—a więc i napięcie u,(t) — będą zbliżone de sygnałów 
sinusoidalnych, tzn. 


u,(t) = U,coseot (10-122) 


Prąd anodowy i,(t) będzie — nawet wówczas — zawierać składowe harmoniczne, 
a to ze względu na nieliniową zależność i, = f(u,). Jest jednak zrozumiałe, że w bi- 
lansie energetycznym, grającym decydującą rolę w stanie ustalonym pracy ge- 
neratora, te składowe harmoniczne (wskutek filtracji obwodu), a także składowa 
stała prądu nie mogą odgrywać decydującej roli. 

Jeżeli zatem charakterystykę lampy i, = /(u.) zaaproksymujemy przykładowo 
wielomianem 


i, = Qo+aru, Łazuź +asuy (10-123) 
to gdy u,(f) ma postać zgodną z (10-122), wówczas otrzymamy 


i(t) = ao+a, U,cosot-+a; Uż cos” wt +as U; cos$ot = 


3 
= go + (c U, +4% UZ +żas U; |cosot+ (10-124) 


1 R: s 1. 5 
+ (za U; +16 %5 u: Cos oi +75 U; cos5ot 
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oraz 
"Tóg -o|a, U; ąda U; +45 u; sinot — 

—30 a UŚA2 GcU$ PE AE UŻ sin5ot 10-125 

4% ię 5 sin301—- wa; U; sin5w (10-125) 


Mając na uwadze zdolności selektywne obwodu rezonansowego można uważać, 
że parametry (U;,, w) rozwiązania (10-122) muszą być zbliżone do parametrów 


rozwiązania równania (10-121), jeż I podstawimy dominującą 
energetycznie składową podstawową, tzn. przyjmujemy, że 


di, 3 5 . ; 
dT Z -ofa, U; +-q%a Uż +ę 4s u; sinot (10-125') 
Podstawiając (10-125') oraz u,(t) zgodnie z (10-122), a więc 
c: = —0U,sinot 
2 
Eo =—0U,cosot 


do równania (10-121) po prostych przekształceniach dostaniemy 
(-0?LC)U;cosot— 


rC 3 5 | 
—wMU, EE (a += 4% U: +5 3 as U; |snot =(0 (10-126) 


Ponieważ równanie to musi być spełnione dla wszelkich wartości wt, rozwiązanie 
(10-122) musi spełniać równocześnie warunki 


1-02LC = 0 (10-127) 
C 3 5 
 t (e +43 Uż+— 75 us) - 0 (10-128) 
a więc 
1 
oż = wf = grę (10-129) 


prądu na bilans energetyczny, wówczas generator będzie mógł gene- 


-|] Oznacza to, że gdy pominiemy wpływ składowych harmonicznych 
rować jedynie sygnał o pulsacji równej pulsacji rezonansowej obwodu”). 


Dla wyznaczenia drugiego parametru — U, — zauważmy, że składowa podsta- 


1) Podkreślmy, że wynik ten jest zgodny z (10-74), bowiem założyliśmy tutaj Gy = gat Gr = 0. 
Założenie ga = 0 zawarte jest w (10-123), gdzie prąd i, nie zależy od napięcia 2. 


wowąa prądu (10-124) może być zapisana w postaci 


3 5 
i+o(l) = (a, U. +7 43 U; +—as u; COSWŹ = 


8 
= U,* S(U,)cosot = I,* COSOt 
gdzie S(U;) = a; ge> az UZ + > as U$ — średnie nachylenie charakterystyki przy 


4 8 

amplitudzie U,. 

Podstawiając S(U,) do (10-128) będziemy mogli warunek ten napisać w postaci 
rC 


z." (10-128) 


Jeżeli — przy © = — impedancja na zaciskach 4-B (patrz rys. 10-31) 


wynosi Z,, amplituda PW sterującego jest U,, wówczas składowa podsta- 
wowa napięcia u,(t) ma amplitudę | 
U, = I„IZ,| = S(U.): U.|Z,] (10-131) 


Warunek (10-128) możemy więc zapisać także w postaci 


U = S(U.) : U.|Żo! = ŁU, 
lub 
D)| = T2 = Ś(U)-|Z,| = —- : 
|K(U,)| = U, = S(U,)' |Z| Pi (10-133) 
M 1 
Mie zal 
albo 
|k(U,)* E] = 1 (10-134) 


Warunek ten można wypowiedzieć w ten sposób, że o ile w generatorze 
są spełnione warunki powstawania drgań, wówczas narastanie ampli- 
tudy sygnału trwa tak długo, aż malejące wzmocnienie dla składowej 
podstawowej k(U,) spełni warunek (10-134). 


Możliwe są tutaj jednak różne przypadki zmienności wzmocnienia. Wynika 
to z tego, że zależnie od przebiegu charakterystyki lampy w otoczeniu punktu 
pracy współczynniki wielomianu (10-123) mogą mieć nie tylko różne wartości, 
ale nawet różny znak. 

Jeżeli — przykładowo — az < 0 i as < 0, wówczas [31] średnie nachylenie S(U, ) 
[wzór (10-130)] maleje ze wzrostem U,, jak to pokazano na rys. 10-324. Natomiast 
gdy a; > 0 oraz a; < 0, wówczas otrzymujemy najpierw wzrost S(U.), a następ- 
nie malenie — co także pokazuje rys. 10-32a. Odpowiadające zmiany zależności 
U, = F(U.) przedstawia rys. 10-32b. 


(10-132) 
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Rys. 10-32. Ilustracja 
U; do quasi-liniowej 
teorii generatora 
Meissnera 


4: bo|SAJe|ye; 


Rozumowanie przeprowadzone powyżej dla lampowego generatora Meissnera 
może być — w sensie koncepcji — powtórzone w każdym innym przypadku. 
Trzeba pamiętać, że w takim ogólnym przypadku o zmianach wzmocnienia będą 
także decydować zmiany średniej konduktancji wyjściowej [$„,(U;)] oraz średniej 
konduktancji wejściowej [gw.(U.)]. Ponadto zależność prądu wyjściowego i; 
od sterującego u, może mieć charakter zasadniczo odbiegający od (10-123) (np. 
w klasie O). 

W każdym takim przypadku”? wynik można zapisać w postaci warunku (10-134). 
Okazuje się także, że przebieg charakterystyk dynamicznych U, = g(U,) jest 
podobny przy różnych ES (tranzystorach, a nawet lampach), jeśli pracują one 
w jednakowych klasach. Typowe przebiegi przedstawia rys. 10-33a. 


Rys. 10-33. 
Przykładowe 
charakterystyki 
dynamiczne członu 
wzmacniającego 

U, =k(U.): U; 
oraz charakterystyki 
(proste) sprzężenia 
zwrotnego U, = BU> 


Transmitancja sprzężenia £ w rozważanych układach nie zależy od amplitudy 
sygnału, co świadczy o tym, że zależność 


U. = J(U2) = BU, (10-135) 


ma graficzną postać linii prostej. 
Warunek generacji dla stanu ustalonego 


Ik(U.)B| = (2) . EB =|l (10-136) 


1) Przypomnijmy założenie o dostatecznie dużej selektywności obwodu. 


oznacza, że w układzie mogą być wytwarzane tylko takie sygnały U>, przy których 
U 2 U, | (10-137) 


Odpowiada to punktom P;, P,, P3, pokazanym na rys. 10-33b. Rozwiązanie od- 
powiadające punktowi P, (zerowe) ma interpretację trywialną i nie będziemy się 
nim zajmować dalej. Zauważmy natomiast, że w otoczeniu punktów „„równo- 
wagi” (tutaj P>, Ps) możliwe są ogólnie tylko dwie sytuacje, pokazane na rys. 
10-34. W przypadku przedstawionym na rys. 10-34a, gdyby sygnał wyjściowy U» 


Rys. 10-34. Rodzaje 
punktów „„równowagł” 
a — nietrwałej, b — trwałej 


uzyskał poziom 1 (np. w wyniku zewnętrznego impulsu zakłócającego), wówczas 
powstający sygnał zwrotny U,, spowodowałby powstanie sygnału wyjściowego 
o poziomie I” — jeszcze bardziej odbiegającego od U,,. Podobnie byłoby przy 
zaburzeniu w przeciwnym kierunku (2—2'). Oznacza to, że generator w położe- 
niu P4 byłby w stanie równowagi nietrwałej, chwilowej (do zaistnienia dowolnie 
małego zaburzenia). Odwrotnie byłoby w sytuacji pokazanej na rys. 10-34b, 
bowiem tutaj zaburzenie do poziomu I powoduje powstanie sygnału zwrotnego 
U,1, któremu odpowiada poziom sygnału wyjściowego /' zbliżony do U;,, co 
świadczy o tym, że powstaje proces samoczynnego powrotu generatora do 
stanu Pp. 

Podkreślmy, że spotykane w literaturze próby określania czasów potrzebnych do 
osiągnięcia punktów równowagi (lub przejścia z jednego punktu równowagi 
w inny) na podstawie tego rodzaju wykresów są z logicznego punktu widzenia 
bezzasadne, ponieważ nie można o stanach przejściowych wnioskować na pod- 
stawie charakterystyk dynamicznych stanu ustalonego (zdejmowanych poprzez 
badanie ciągów ustalonych: U,, > U;,). Można co najwyżej domniemywać, że 
przy sygnałach spełniających warunek 


= 1 
k pak k 
|K(U;)! > P (10-138) 


proces narastania amplitudy będzie przebiegać szybciej aniżeli wówczas, gdyby 
ta nierówność była nierównością słabą. 
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Zauważmy, że warunkiem „miękkiego narastania drgań od 
zera do pewnego (niezerowego) stanu ustalonego jest, by charaktery- 
styka dynamiczna U = g(U,) przebiegała ponad linią sprzężenia przy 
małych amplitudach sygnału. 


Warunek ten jest możliwy do spełnienia jedynie przy pracy ES w kla- 
sach A i B (AB). Dla tego drugiego przypadku występują dwie graniczne wartości 
sprzężenia zwrotnego: fig; — odpowiadająca najmniejszemu sprzężeniu potrzeb- 
nemu dla „„miękkiego”” narośnięcia sygnału (wzbudzenia generatora) oraz Bg — 
odpowiadająca zanikowi możliwości generacyjnych (zerwaniu drgań). 

Ilustracją tych stanów granicznych jest rys. 10-35b. 


Wzbudzenie, miękkie” 
KlascA-8> Bg 
KlasaB- Ba Bey 


KlascA 


Us 


Rys. 10-35. Charakterystyki 
generacyjne (a, b, c) przy różnych 
klasach pracy oraz różne typy 


Wzbudzenie „ twarde” 


wzbudzeń (d, e) 7 a <6r Bel 
- B>Bę 


Natomiast z rys. 10-35c wynika, że przy pracy ES w klasie C osiąg- 
nięcie stabilnego stanu ustalonego (niezerowego), tzn. punktów P»;, 
może zachodzić jedynie w sposób „„t.wardy” (podobnie jak przy 
klasie B i wartościach 8 zawartych między A6: i £62), poprzez dopro- 
wadzenie z zewnątrz sygnału wzbudzającego co najmniej o ampli- 
tudzie U;G. 


Szczególnie złożony i zjawiskowo odrębny mechanizm wzbudzenia „„twardego” 
może występować w przypadku generatorów tranzystorowych. Zakładając bo- 
wiem, jak dotychczas, pomijalność składowych harmonicznych (ze względu na 
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selektywność obwodu) będziemy mogli tranzystor opisać admitancyjną macierzą 
uśrednioną [y(6)], pisząc 

I, = J11(6)U,+712(0)U, 
ĘK= J21(0) u, +722(0) U 


gdzie y,,(©) — wyraz uśrednionej macierzy zależny od wstępnej polaryzacji Ez, 
napięcia odcięcia (dla prądu stałego) U, i amplitudy. sygnału sterującego U5, 
- określających tzw. małoczęstotliwościowy kąt przepływu” 


(10-139) 


a 


By 


J0” 607 70 807 307 1007 
Rys. 10-36. Przykładowa zmienność | 
uśrednionych parametrów tranzystora od kąta 
przepływu Om 

-E 


U B EK do 
By = arccos ———, U, — napięcie odcięcia 
b 


ię = ole), | f = 100 MHz. Tranzystor 
o f, = 300 MHz [14] 


Oy = Rrócoga 0 £. (10-140) 
U, 
Przykład zależności wyrazów takiej macierzy od ©, — a więc i amplitudy sygnału 


© =-iest pókażańy<na mysi 1056 MAlcdla > - 03. Widać sad; 6 wtóikcić 
ó 


narastania drgań będzie tutaj występować istotna zmiana bilansu faz (9, = 
= f[Ov(U;)]), rzutująca oczywiście i na warunki amplitudowe. Ta złożona 


1) Kąt przepływu © przy danej częstotliwości jest jednoznaczną funkcją kąta przepływu ©w 
małoczęstotliwościowego (patrz: rozdział 8). 
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sytuacja prowadzi do tego, że możliwe są sytuacje kiedy generator nie wzbudza 
się samoczynnie ze względu na to, że parametry transmisyjne tranzystora przy 
kątych przepływu odpowiadających małym sygnałom są niewystarczające dla 
spełnienia warunków generacji. Równocześnie ten sam układ generacyjny może 
mieć spełnione te warunki przy kątach przepływu odpowiadających sygnałom 
o odpowiednio dużej amplitudzie — szczególnie wskutek zależności 9, od 
©(U,). Ażeby więc otrzymać generowanie, musimy doprowadzić zewnętrzny, 
krótkotrwały sygnał wzbudzający —co odpowiada wzbudzeniu „twardemu” 
(tutaj o charakterze głównie fazowym). 

Analizę szczegółową tych własności wraz z omówieniem niektórych zagadnień 
optymalizacyjnych prostego generatora tranzystorowego można znaleźć np. 
w [14]. 

Dalsze komplikacje w mechanizmie pracy (a także jego zakłócenia) mogą powsta- 
wać w generatorach tranzystorowych z tzw. dynamiczną polaryzacją, kiedy 
składowe stałe prądów i napięć są ustalane w drodze detekcji (prostowania) 
wytwarzanych sygnałów [12]. Do omówienia niektórych spraw związanych z tą 
sprawą wrócimy w dalszych rozważaniach. 


10.2.2.3. Elementy nieliniowej teorii generatorów sprzężeniowych: 
proces narastania drgań, nieliniowa poprawka 
częstotliwości 


W naszych dotychczasowych rozważaniach nie zajmowaliśmy się jeszcze przebie- 
giem narastania sygnałów generowanych, a także wyjaśnieniem wpływu harmo- 
nicznych na sygnał generowany w stanie ustalonym, szczególnie zaś na jego 
częstotliwość. Trzeba powiedzieć, że obie kwestie są ze zjawiskowego punktu 
widzenia złożone. Pamiętajmy bowiem, że proces narastania zapoczątkowuje stan 
układu istniejący tuż po włączeniu napięć zasilających, kiedy mamy do czynienia 
z jednej strony ze stanem przejściowym w rozbudowanym układzie generacyj- 
nym, a z drugiej —z różnego rodzaju sygnałami przypadkowymi (szumy, za- 
kłócenia). 

Pamiętajmy również, że kiedy następuje proces narastania amplitudy sygnałów 
generowanych, pojawia się szereg zjawisk związanych z nieliniowością EŚ — 
przy czym wielkosygnałowy i wielkoczęstotliwościowy model np. tranzystora jest 
trudny do stworzenia i analitycznego opisu. Zauważmy, w szczególności, że mogą 
w trakcie procesu narastania ulegać istotnej zmianie warunki termiczne pracy 
tranzystora (do uszkodzenia cieplnego włącznie !). 

Z tych samych powodów wyznaczenie widma prądów (amplitudy harmonicznych) 
w stanie ustalonym, a w konsekwencji zbadanie wpływu zmian tego widma na 
np. częstotliwość generowanego sygnału jest zadaniem bardzo trudnym. 
Dlatego też rozważania, jakie dalej przeprowadzimy w stosunku do najprostszego 
modelu generatora, trzeba traktować jako przybliżone i mające jedynie charakter 
orientacyjny wobec szerszej klasy generatorów sprzężeniowych. Można jednak 


dodać, że podstawowe z wniosków, które dalej przedstawimy, znajdują dobre 
potwierdzenie doświadczalne w ogromnej większości generatorów, stosowanych 
praktycznie. 

Przykładem, którym posłużymy się dla uzasadnienia wniosków dotyczących pro- 
cesu narastania, będzie generator Meissnera, pokazany na rys. 10-31. Dla uprosz- 
czenia rozważań założymy ponadto, że charakterystyka lampy w otoczeniu 
punktu pracy może być dostatecznie dokładnie opisana wyrażeniem 


i, = Ijo+au,—buż  (a,b > 0) (10-141) 
skąd 


di, du, 
dt dt 


Wobec tego równanie" (10-121) będziemy mogli zapisać w postaci 


d2u, du, 
dż d +u,=0 (10-143) 


Wprowadzając oznaczenia pomocnicze 


= (a—3bu;) (10-142) 


LC 


+ (rC—aM+3bMuż) 


W Z 


W = (10-144) 


„RE 
09 = —— ] 
równanie to zapiszemy w formie 


du, 


d 
2 — Ws(l- wa uż) gy +oż u=0 (10-143') 


Dla otrzymania postaci standardowej — nazywanej, równaniem Van 
der Pola — dokonamy jeszcze zamiany zmiennych, wprowadzając w miejsce 


napięcia u,(t) sygnał powiększony w stosunku Y Wa , tzn. 


x(t) = u;(ó)* V wa (10-145) 
wówczas$ 

du, — 1 | dx 

dt yw, dt 


(10-146) 


co podstawione do (10-143')3 pozwala ostatecznie napisać równanie generatora 


1) Po przyjęciu znaku minus jako odpowiadającego warunkom fazowym. 
2) Zakładamy, że Vw ź 0. 
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w formie unormowanej 


dx 


ŚWI) $ +obx =0 | (10-147) 


Nie znając ogólnych metod rozwiązania tego nieliniowego równania II-rzędu 
będziemy szukać rozwiązań przybliżonych, których postać ustalimy opierając się 
na przesłankach fizycznych. : 

Jeżeli generator ma obwód rezonansowy o dużej dobróći (O > N)i pulsacji re- 
zonansowej wo, wówczas taką fizycznie naturalną postacią rozwiązania będzie 


x(t) m A(t)coswgt (10-148) 
przy czym — pamiętając, że przy zanikaniu drgań w obwodzie rezonansowym 
stosunek różnicy dwu kolejnych amplitud AA do wcześniejszej wynosi 


851: (10-149) 


spodziewamy się dostatecznie wolnej zmienności amplitudy A(t). Warunek ten 
zapiszemy w postaci 


dA dA 
d2A| |dA dzA|_ , 2n 
To diż < dr lub diż < 054 (7 = ©. 


Wyznaczając pochodne x(t) z (10-48) i podstawiając je do (10-147) po prostych 
przekształceniach dostajemy 


dA Wy A |. ź 
( gi "r4+ 4 Jsnoot = = o. "A sin 30t+- 
A ; 
++ małe człony |-52) (10-151) 


Można wykazać, np. [32], że wobec założeń (10-150) dostatecznie dokładnie wyz- 
naczymy A(t), jeśli w równaniu (10-151) stronę prawą uznamy za równą zeru, tzn. 
ograniczymy się do rozwiązania równania 


dA w, 4$ 
BAL a 10-152 
29 —w1A+—— = 0 (10-152) 
lub 
A 
2 SEE EMEA (10-152) 
40 Wi — 4 - A i 


gdzie Ay = A(1)|+-0 — początkowa wartość amplitudy sygnału x(t). 


Rozwiązanie to ma postać 


v(-<) g-wit 46. V1+Bve"": 
4 4 
4 
B; = AŻ 1 
Przypominając (10-145) będziemy teraz mogli napisać 
2 
OE CAE Ama (10-154) 


Vw. - /1+Boe"" 


co pozwala — z warunku U;,(t)|,-o = U;(0) — wyznaczyć Bo = g[U, (01 w AE 


stąci zależności 


4(aM-rC) 1 


36M U20) żcć 


B, = 


a ponadto 


aM-rC 1 
u,(t) = zy BM CE Bye * COSWg (10-156) 


Otrzymaliśmy więc wyrażenie opisujące sygnał generowany w układzie w do- 
wolnej chwili z, którego postać przedstawia rys. 10-37a. 


Ug(oa) 
03 Uktoe) 


HM=const Q=const - 


ŁA =rfQ 
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Rys. 10-37. Ogólny charakter narastania drgań w generatorze 
(a) i zależność jego parametrów od int generatora (b, c 
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Zauważmy najpierw, że amplituda, jaka ustala się w generatorze (przy 
f—> oo) 


aM—rC 


nie zależy od warunków początkowych”, tzn. od U,(0). 

Zauważmy także, że amplituda ta ulega zmianom przy regulacji M, 
a więc regulacji sprzężenia zwrotnego, przy czym charakter tych zmian 
ma postać przedstawioną na rys. 10-37b. Widać, że generator taki — 
a można pokazać, że jest tak również w innych typach generatorów 
sprzężeniowych — jest wrażliwy na zmiany sprzężenia (tutaj M, 
ogólnie — 5) szczególnie w otoczeniu wartości granicznej. 


Jest to okoliczność niekorzystna, bowiem przy takich właśnie sprzężeniach otrzy- 
mujemy sygnały najbliższe sinusoidalnym (o małych zniekształceniach nielinio- 
wych). Właśnie ta okoliczność powoduje stosowanie innych mechanizmów ogra- 
niczania amplitudy aniżeli nieliniowość ES (układy termistorowe i żarówkowe, 
dodatkowe detektory regulujące punkt pracy wzmacniacza, dzielniki i mostki 
diodowe, waraktorowe itp.). 

Na podstawie zależności (10-153) lub (10-156) możemy także określić czas na- 
rastania sygnału r„, rozumiejąc umownie pod tym pojęciem okres czasu, jaki 
upływa od włączenia generatora do uzyskania amplitudy 0,9U,(co). Przyrównując 


A(t) = 0,9A(c) = 1,8 (10-158) 


dostaniemy warunek 


With 4 1 1 
e”: w 17 t5- Ą (10-159) 
z którego widać zależność czasu narastania od amplitudy Ap w chwili początkowej. 
Zależność ta wynika oczywiście z nieliniowości układu”, a jej charakter przedsta- 
wia rys. 10-37c. Jeżeli w rozwiązaniu uwzględnimy związek w, z parametrami 
układu (M, Q), wówczas okaże się, że ogólny charakter wpływu zmian tych 
wielkości na czas narastania r, będzie taki jak pokazano na rys. 10-37d. 
Warto podkreślić także, że — jak można wykazać z (10-159) — czas narastania 
drgań w generatorach o jednakowych wartościach U;(0) i MM/M. trwa jednakową 
liczbę okresów, niezależnie od wartości wg. W spotykanych praktycznie warun- 
kach proces narastania trwa przy tym zazwyczaj od kilkudziesięciu do kilkuset 
okresów drgań rezonansowych (75). 


Widać stąd także, że drgania szybko narastające są drganiami o sto- 
sunkowo dużych zniekształceniach nieliniowych (małe Q, duże M — pro- 
wadzące do wzrostu zniekształceń nieliniowych). 


1) Dzieje się tak przy dowolnej aproksymacji charakterystyki lampy [34]. . 
2) W układzie liniowym oczywiście czas narastania byłby stały, niezależnie od amplitudy sygnału. 


Wnioski przedstawione są na ogół prawdziwe także w stosunku do innych ro- 
dzajów generatorów: sprzężeniowych. Istotne wyjątki stanowią jedynie genera- 
tory o znacznym wpływie czasu przelotu nośników i niewłaściwie dobranych 
układach polaryzacji dynamicznej, gdzie mamy do czynienia ze zjawiskami 
znacznie odbiegającymi od opisanych powyżej. 

Teraz, gdy omówiliśmy proces narastania amplitudy drgań, zajmiemy się zbada- 
niem wpływu składowych harmonicznych. W tym celu zbadamy własności okre- 
sowego rozwiązania równania Van der Pola — opisującego, jak pamiętamy, gene- 
rator Meissnera. Załóżmy, że rozwiązanie tego równania x(t) ma postać różną 
od (10-148), ale okresową (o okresie T). Mnożąc (10-147) obustronnie przez 
x(t) dostaniemy 


> kJ 


gy toba? = 0 (10-147') 


WiX* AR W1x** 
1 d t 1 
Całkując obustronnie to równanie w granicach 0 -- T [19], [5] otrzymamy (uwzględ- 


niając okresowość) 


T 
dx z. a( © | _ 


a więc ostatecznie stwierdzimy, że okresowe rozwiązanie x(t) równania Van der 
Pola musi spełniać warunek 


T 


dx |? ą 
j (5) dt = oż | x?dt . (10-161) 
U 0 : 


Przypominając (10-145) oraz związek pomiędzy prądem i(t) a napięciem u,(t) 


du, 
dt 


s z i) | (10-162) 


warunek (10-161) zapiszemy w postaci 


1 i du, |” 1 WE L y 
2 == —— Us =. i = ;2 E r 
| u; dt oż | ( eT | dt 2 | —g dt raj | i?dt (10-161') 


lub 


( zz | dós= | ( aż | dt (10-162') 


(10-160) 


107777 


778/10 


Pokazaliśmy w ten sposób, że sygnał okresowy powstający w genera- 
torze Meissnera musi spełniać warunek, by średnie energie gromadzone 
w polu elektrycznym i magnetycznym były jednakowe. 

Inaczej mówiąc, generator zbudowany na ES o charakterystyce „,bez- 
pętlowej”, np. (10-141), może generować tylko sygnał, przy któ- 
rym bilans mocy urojonych (energia gromadzona w polach) będzie 
zapewniony bez udziału lampy czy tranzystora. 


Ogólne sformułowanie tego warunku jest zasługą Groszkowskiego [2], [3] i leży 
u podstaw rozważań dotyczących wpływu widma prądu anodowego czy kolekto- 
rowego na częstotliwość podstawową generowanego sygnału. | 
Ażeby ten wpływ stał się zupełnie oczywisty, założymy, że napięcie u,(t) jest 
dane w postaci szeregu 


u;(0) =) U,sin(not+9,) (10-163) 
n=l 
skąd 
ce = D_ noU,cos(not+p,) | (10-164) 
n=l ń i 


Podstawiając te szeregi do (10-161) i wykonując całkowanie dostajemy 


00 00 
> UŹ = 2: (no U)? (10-165) 
nai Zi 
skąd 
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2 » U? 
© n=l 
(>. sę 2-21 (10-166) 
5 VS; nżUŻ 
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Oxy RAN a WSA NC: (10-167) 


Harmoniczne napięcia u,(£) powstają pod wpływem harmonicznych prądu anodo- 
wego i,(t) dzięki indukcyjności wzajemnej M (patrz rys. 10-38a), przy czym wza- 


n 


U wynikają bezpośrednio ze schematu zastępczego, pokazanego 
1 


jemne relacje 


na rys. 10-38b. Mamy bowiem wprost z rys. 10-38b 


Wa, | | MOB myć (10-168) 
2, MEK NOC 
| r +|noL———2 
U; = PR a (10-168') 
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Rys. 10-38. Hustracja do analizy 
wpływu składowych harmonicznych 


2 r= se ozwala isać 
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(10-169) 


Teraz, podstawiając (10-169) do (10-167) dostajemy 


Aoy AE _1 
G)9 e 


ow nż | Ra 
1) )-g: (BST |) 


(10-170) 
lub 


(10-171) 


gdzie h,, = ze — zawartość n-tej harmonicznej prądu. 
ai 


Przeprowadzając podobną analizę w innych generatorach otrzymamy [2], [3], 
[19]: | 
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— w generatorze Hartleya 


SELL" : 
Aoy R — 03 R rq MM (10-172) 
-—— w generatorze Colpittsa 
-. 
Kisz YE” RT=a hż, | (10-173) 


Zależności (10-171) do (10-173) pozwalają wyciągnąć kilka ważnych wniosków. 


Zauważmy najpierw, że w rozważanych generatorach harmoniczne 
zawsze zmniejszają częstotliwość składowej podstawowej, przy czym 
o ile zawartości harmonicznych są jednakowe, to wartość tego zmniej- 
szenia — nazywanego nieliniową poprawką częstot- 
liwości jest najmniejsza w układzie Colpittsa, a największa 
w układzie Hartleya". 

Zauważmy także, że to zmniejszenie częstotliwości szybko maleje przy 
powiększaniu dobroci obwodu (proporcjonalnie do 1/Q*)*. 

Jednakże przede wszystkim zauważmy, że ta poprawka zależy od zawar- 
tości harmonicznych prądu. Ponieważ zaś te harmoniczne zależą od 
warunków pracy ES (napięcie zasilające, punkt pracy, temperatura, 
impedancje obciążające), to dla zapewnienia stałości tej poprawki 
musimy starannie stabilizować te wszystkie czynniki, które mogłyby 
wpłynąć na zmianę widma prądu anodowego (czy kolektora).. 


W przypadku obciążeń ulegających wahaniom powoduje tu stosowanie odpo- 
wiednich stopni separujących (zwykle wtórniki proste lub złożone), a ponadto 
prowadzi do stabilizacji napięć zasilających, stosowania termostatów itp. 
Przeprowadzając analizę wpływu harmonicznych w generatorze z tranzystorem 
bipolarnym stwierdzimy przede wszystkim, że wystąpi tu zarówno działanie har- 
monicznych prądu kolektora, jak i prądu bazy. W związku z tym relacje ilościowe 
stają się w ogólnym przypadku bardzo złożone [20]. 


Można jednakże pokazać, że i w tych generatorach wartość tej poprawki 
jest odwrotnie proporcjonalna do kwadratu dobroci obwodu, natomiast 
wprost proporcjonalna do sumy kwadratów zawartości harmonicznych 
w prądzie kolektora. 

Wpływ harmonicznych prądu bazy powoduje natomiast wyraźne uza- 
leżnienie poprawki od sprzężenia obwodu bazy z obwodem kolektoro- 
wym (tzn. podziału pojemności lub indukcyjności). 


1) Wynika to z innego rozpływu harmonicznych w obwodzie i innego — w związku z tym — 
naruszenia bilansu mocy urojonych. ; 
2) Jest to okoliczność ważna w generatorach o stabilizacji kwarcowej, gdzie uzyskiwane dobroci 
bywają rzędu milionów. 


Warto także podkreślić zależność poprawki nieliniowej do ,„fazowania” genera- 
tora (patrz rys. 10-28), przy czym fazowanie [20] powiększa tę poprawkę. 


10.2.2.4.Przykłady generatorów sprzężeniowych LC. 
Ustalanie i stabilizacja punktu pracy ES w generatorze 


W naszych dotychczasowych rozważaniach na temat generatorów sprzężeniowych 
zakładaliśmy milcząco, że ES ma określony punkt pracy (a więc płyną przez niego 
określone składowe stałe prądu), a także, że obciążenie generatora jest w pewien 
sposób przetransformowane i wchodzi w skład konduktancji G;. 

W rzeczywistości obie wymienione tutaj operacje muszą być zrealizowane w ukła- 
dzie generatora, i to w sposób optymalny. 

Przykłady realizacji układowej zasilania i „dopasowywania obciążenia w przy- 
padku generatorów Meissnera przedstawia rys. 10-39. 

Widać, że stosujemy tutaj zarówno sprzężenie typu transformatorowego (odrębne, 
izolowane uzwojenia), bądź autotransformatorowego (uzwojenie wspólne z wy- 


Rys. 10-39. Przykłady generatorów Meissnera 
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prowadzeniem — np. rys. 10-39c), i to zarówno dla uzyskania sygnału zwrotnego, 
jak i dopasowywania. 

Problem ustalania punktu pracy tranzystora zawiera w sobie zarówno zagadnie- 
nie właściwego ustalenia składowych stałych w chwili „startu” generatora, jak 
też odpowiedniej ich modyfikacji w stanie ustalonym, a ponadto zagadnienie sta- 
bilizacji temperaturowej. 

Ponieważ prąd kolektora praktycznie zaczyna płynąć dopiero przy Uzzs>U, 
(rzędu 300--500 mV), konieczne jest ustalenie wstępnej polaryzacji złącza emi- 
terowego — najczęściej poprzez zastosowanie dzielników R;-R, (patrz rys. 
10-39) — dla stworzenia możliwości wzbudzenia ,„miękkiego”. Ustalamy ten po- 
czątkowy punkt pracy najczęściej w-klasie A, pamiętając jednak o tym, by leżał 
on w zakresie dopuszczalnych napięć i mocy (nawet wówczas, kiedy generator 
nie zacznie wytwarzać drgań, tzn nie „wzbudzi się”). 

Dzielnik ten jest dodatkowo często wykorzystywany do nieliniowej stabilizacji 
termicznej, poprzez np. zastąpienie oporników R; (obwiedzionych linią na rys. 
10-39) odpowiednimi diodami lub termistorami (patrz rozdz. 3). 

W momencie powstania drgań (zazwyczaj o znacznych amplitudach) powstają 
przyrosty składowych stałych prądów bazy i emitera, dzięki którym powstaje 
pewien stan naładowania kondensatorów Cz i C,, zależny od spadków napięć na 
opornikach Rz i Rz. Można skrótowo powiedzieć, że w stanie ustalonym genera- 
tora następuje jakby dołączenie dodatkowych źródeł polaryzujących w postaci 
naładowanych kondensatorów Cz i C,. To dynamiczne przesuwanie punktu pra- 
cy — najczęściej aż do obszaru odpowiadającego klasie C1” — może być wyko- 
rzystane do celów stabilizacji amplitudy (w stanie ustalonym) i poprawy para- 
metrów energetycznych (większa sprawność przetwarzania energii zasilającej, 
pozwalająca zmniejszyć nagrzewanie tranzystora). 


Dynamiczna polaryzacja może być jednakże również powodem zakłó- 
ceń w pracy generatora (relaksacyjne zrywanie drgań lub pasożytnicza 
modulacja amplitudy), szczególnie kiedy stałe czasowe R„C,, Cz Rz 
są zbyt duże. 
Do sprawy tej wrócimy w końcu tego punktu rozważań. 
Pokazany na rys. 10-39c układ ma opornik R włączony szeregowo z kolektorem, 
służący do zabezpieczenia przed powstawaniem drgań pasożytniczych. Drgania 
takie, powstające czasami wskutek istnienia pojemności własnej cewek, indukcyj- 
ności połączeń i pojemności własnych tranzystora, mają zwykle znaczne często- 
tliwości (rzędu wielu MHz) i mogą być tłumione opornikiem włączonym w poten- 
cjalne obwody drgań. 
Przedstawione na rys. 10-40 przykłady generatora Colpittsa również zawierają 
elementy zasilania i obwody umożliwiające „„dopasowywanie” obciążenia (rys. 
10-40b). Widać, że układy generatorów z tranzystorami unipolarnymi — szczegól- 
nie z kanałem własnym (,,zubożanym””), kiedy prąd drenu płynie przy Uzgz = 0 — 
mogą być szczególnie proste. 


1) Warto zauważyć [35], że w zakresie w.cz., kiedy czas przejścia nośników przez tranzystor 
gra znaczną rolę, możliwa jest zmiana kierunku przepływu składowej stałej prądu bazy. 


Rys. 10-40. Przykłady generatorów Colpittsa 


Dołączanie obciążenia w tych generatorach może być zrealizowane poprzez do- 
wolny układ transformacji (dzielnik reaktancyjny, sprzężenie indukcyjne). 

Zauważmy także, że występowanie w obwodzie generacyjnym dwu pojemności 
zmusza tutaj do stosowania zasilań typu „równoległego — z użyciem dławików 


(lub oporników o dostatecznie dużych rezystancjach — przy czym to rozwiązanie 


pociąga za sobą stratę mocy zasilania). Pomimo tej wady, układ Colpittsa jest 
stosowany często (szczególnie w zakresie w.cz.), ponieważ pozwala uzyskiwać 
stałość częstotliwości nieco lepszą aniżeli inne układy (patrz — nieliniowa po- 
prawka częstotliwości). 

Generatory Hartleya, pokazane przykładowo na rys. 10-41, wymagają najmniej- 
szej liczby elementów (wystarcza cewka z odczepem i jeden kondensator) — także 
ze względu na możliwość prostego rozwiązania zasilania ES (patrz rys. 10-41d). 
Są jednak układami o stosunkowo gorszej stałości częstotliwości. Pewną trudność 
stanowi w tych układach także dobranie właściwego podziału indukcyjności 
(wymagające — przy w.cz. — wykonywania odczepu z.dokładnie ustalonej części 
zwoju). Ogólne zasady zasilania ES, dopasowywania obciążenia są tutaj analo- 
giczne jak w układach omówionych poprzednio. 

Odmienną grupę generatorów sprzężeniowych LC reprezentuje układ przedsta- 
wiony na rys. 10-42. Ponieważ dwustopniowy wzmacniacz realizuje (w środkowym 
zakresie pasma wzmacnianego) przesunięcie fazy o 360”, sygnał zwrotny potrzebny 
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Rys. 10-41. 
Przykłady 
generatorów 
Hartleya 
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/ Wy Rys. 10-42. Generator 
sprzężeniowy ŁC ze wzmacniaczem 
nie odwracającym fazy sygnału 


dla spełnienia warunku generacji nie może ulegać odwróceniu fazy w układzie 
sprzężenia. Odpowiada to pobieraniu sygnału bądź z całego obwodu rezonanso- 
wego, bądź np. z odczepu cewki (ewentualnie dzielnika pojemnościowego). Za- 
stosowanie tranzystora unipolarnego pozwala zmniejszyć obciążenie obwodu 
i poprzez poprawę jego dobroci wypadkowej powiększyć stałość częstotliwości 
sy gnału generowanego. 

Do tej samej grupy generatorów należy układ ze wzmacniaczem operacyj- 


nym — pokazany na rys. 10-43. W chwili początkującej powstanie drgań sygnał 
wyjściowy U, nie istnieje, a zatem i napięcie Ugz powstające w wyniku detekcji 
tego sygnału ma wartość zerową. W tych warunkach rezystancja R;, tranzystora 
unipolarnego — jak wynika z rys. 10-43b i 10-43c, jest stosunkowo niewielka, 
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Rys. 10-43. Przykład generatora sprzężeniowego 
LC ze stabilizacją amplitudy [69] 


0 4 8 (2 8 VW 


a więc ujemne sprzężenie zwrotne (Rp, Ry.) jest stosunkowo słabe. Dzięki temu 
następuje spełnienie warunku generacji ze znacznym nadmiarem, prowadzące 
do szybkiego narastania drgań. Jednakże wzrostowi amplitudy U, towarzyszy 
wzrost napięcia detektowanego Upgz, prowadzący do powiększenia sprzężenia 
ujemnego i zmniejszenia wzmocnienia. 


Dzięki temu mechanizmowi pracy ustalają się warunki pracy genera- 
tora, w których każdej zmianie amplitudy sygnału wyjściowego (z do- 
wolnej przyczyny) towarzyszy kompensująca ją zmiana wzmocnienia 
wzmacniacza objętego sprzężeniem. Szczególnie istotne jest przy tym to, 
że ten stan ustalony może odpowiadać amplitudzie U, na tyle małej, 
że sygnał generowany będzie bardzo bliski sinusoidalnemu. 


Przedstawiona na tym prostym przykładzie zasada pracy generatorów z zewnętrz- 
nym ograniczaniem i stabilizacją amplitudy poprzez „nieliniowe” (zależne od 
amplitudy sygnału generowanego) sprzężenie zwrotne może być realizowana 
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Rys. 10-44. Przykład zależności sygnałów w stanie ustalonym generatora od podstawowych 
parametrów układu [36] 


UDANA 


Rys. 10-45. Procesy 
narastania drgań 

i dynamicznej polaryzacji 
Uzs(t) w generatorze 
tranzystorowym 


w bardzo wielu odmianach układowych. W skład takich sprzężeń, poza diodami 
(różnych rodzajów), mogą wchodzić różne ES, termistory itp. 
- Podkreślmy, że sprzężenia takie, dzięki odpowiednio dobranym i znacznym sta- 
łym czasowym reakcji, mają charakter liniowy w krótkich przedziałach czasu, tzn. 
mie zniekształcają sygnału zwrotnego. 
W każdym z przedstawionych generatorów warunki stanu ustalonego zależą 
przede wszystkim od wypadkowej konduktancji obciążenia ES ( Gc = Ż) , trans- 
mitancji zwrotnej 8 (tzw. wartości M lub stopnia podziału pojemności albo induk- 
cyjności) oraz napięcia zasilającego. Charakter tych zależności jest podobny we 
wszystkich prostych generatorach (szczególnie niezbyt wielkich częstotłiwości). 
Przykład takich zależności. dla generatora sprzężeniowego (lampowego) przed- 
stawia rys. 10-44 [36]. Podkreślmy, że podane zależności [co zresztą widać z za- 
leżności 7, = g(8) i ły = /(R.)] dotyczą generatorów o wzbudzeniu „miękkim”. 
Zauważmy także, że warunek uzyskania dużej mocy wyjściowej (odpowiadający 
określonej, stosunkowo niedużej rezystancji R, i stosunkowo silnemu sprzężeniu 
18[) stoi zazwyczaj w sprzeczności z warunkiem dużej stałości częstotliwości (tzn.) 
warunkiem dużej dobroci obwodu, a więc możliwie dużej rezystancji R.) i wa- 
runkiem sinusoidalnego kształtu sygnału. Wprawdzie tej własności generatorów 
nie badaliśmy szczegółowo, ale można pokazać, że sygnał generowany dąży do 
sinusoidalnego, gdy sprzężenie zbliża się do granicznego (tzn. możliwie małego) 
i odwrotnie, ulega silnym deformacjom (typu „fala prostokątna ) przy silnym 
sprzężeniu (|k8| > 1). 
Przechodząc do omówienia niektórych spraw związanych z zasilaniem generato- 
rów tranzystorowych omówimy krótko proces ustalania się warunków pracy 
w typowym generatorze. Zakładając, że dołączenie obwodów sprzężenia zwrotne- 
go jest poprzedzone ustaleniem pewnego początkowego punktu pracy (Po), w oto- 
czeniu którego spełnione są warunki powstawania drgań (patrz p. 10.2.2.1), otrzy- 
mamy procesy przebiegające w sposób pokazany na rys. 10-45. Wzrostowi ampli- 
tudy sygnału generowanego towarzyszy powstanie asymetrycznych (wskutek nie- 
liniowości tranzystorów) impulsów prądu bazy, powodujących pewien narastający 
stan nąładowania kondensatora C, (patrz rys. 10-39, 10-40, 10-41). Odpowiadają- 
ca temu Średnia wartość napięcia na tym kondensatorze także ulega powiększaniu 
i sumując się z zewnętrznym napięciem zasilającym bazę powoduje, że Średnia 
wartość napięcia na złączu emiterowym U5;(ż) ulega zmianie, pokazanej jakościo- 
wo na rys. 10-45. Gdybyśmy badali zmiany tego napięcia Uygg w stanie ustalo- 
nym” w funkcji obciążenia generatora (co odpowiada zmianie R, = c) , WÓW- 
c 
czas otrzymalibyśmy zależność pokazaną na rys. 10-46a. 
Powstawanie drgań byłoby możliwe przy R, > R,,, przy czym wartość tej gra- 
nicznej rezystancji zależy od początkowego punktu pracy Po [wskutek zależności 


1) Zakładamy, że parametry układu są tak dobrane, że ustalanie warunków zachodzi mono- 
tonicznie bez relaksacji. 
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V21 = p(I,)] i wzrasta ogólnie z częstotliwością — jak to przedstawia rys. 10-46b. 
Proces narastania, trwający przez czas rzędu kilkadziesiąt — kilkaset okresów 
drgań, jest procesem na tyle szybkim, że nie pozwala na ustalenie warunków ter- 
micznych tranzystora. 


a 


By = Uce *2V, lę *6PA 
yz - Uęę -7V, lę=2MA 


048 


ką laj: 0,7 Zkarekcją 


ka POZY Yat 
4] : 
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Rys. 10-46. Przykładowe zależności 
w sprzężeniowych generatorach 
_ tranzystorowych 


korekcją 
/ozy dat 


Dlatego w spotykanych prostych generatorach sprzężeniowych mamy 
do czynienia z pewnym powolnym procesem ustalania się częstotliwo- 
ści generowanej (trwającym wiele minut), związanym z ustalaniem się 
równowagi termicznej tranzystora, tzn. bilansu mocy odprowadzanej 
i wydzielanej. Doświadczenia pokazują [20], że to niekorzystne „„pły- 
nięcie” częstotliwości maleje przy zmniejszaniu mocy wydzielanej w złą- 
czu emiterowym (mniejszy prąd Iz) i jest mniejsze w generatorach 
z kompensacją fazy y;; —jak to jakościowo pokazuje rys. 10-46c. 


Bliższa analiza działania generatorów z dynamiczną zmianą punktu pracy ES 
wykazuje, że mają one szereg istotnych zalet. 


Wśród nich wyróżnić należy możliwość uzyskiwania „„miękkiego” 
wzbudzania i pracy w klasie € w stanie ustalonym (to daje dobrą 
sprawność i zmniejsza grzanie ES, np. tranzystora) oraz stabilizację 
amplitudy sygnału wyjściowego przy wahaniach obciążenia, napięć 
zasilających, temperatury itp., poprzez kompensującą zmianę punktu 
pracy ES. 

Jednocześnie taka dynamiczna polaryzacja stwarza pewne niebezpie- 
czeństwa — w szczególności może prowadzić do okresowego zrywania 
drgań (tzw. drgania relaksacyjne). 


Najprościej proces ten można wyjaśnić na modelu lampowym, pokazanym na rys. 
10-47a. Kiedy włączamy układ generacyjny, wówczas U;9 = 0 i zgodnie z quasi- 
liniową teorią generacji (patrz p. 10.2.2.2) generator zmierza do stanu odpowia- 
dającego .punktowi P, (rys. 10-47b). Jeżeli stała czasowa T, = R,C, jest duża, 


Usg =QV 
r44 
-4V= 6506 


Usom. -8V. 
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Rys. 10-47. Hustracja do wyjaśnienia zjawiska relaksacyjnego zrywania drgań 


wówczas proces ładowania kondensatora C, jest na tyle powolny, że generator 
istotnie osiąga stan zbliżony do P+. W miarę jednak ładowania kondensatora C, 
wartość U;o ulega zmianie, co pociąga za sobą zmianę stanu generatora od zbliżo- 
nego do P, w kierunku stanu bliskiego P>, przy czym cały czas trwa doładowywa- 
nie kondensatora C, i wzrost „„minusa”* podawanego na siatkę. W pewnej chwili 
zostaje osiągnięty punkt P+, a ponieważ takiej polaryzacji U, = U;ge odpowia- 
da ostatnia możliwość spełniania warunku generacji 


k(U) - B| = 1 

przy dalszym wzroście |U,9| następuje zerwanie drgań i ich zaniknięcie w obwodzie 
drgającym. Od tej chwili zaczyna się także rozładowanie kondensatora C, (poprzez 
R,) powodujące, że po pewnym czasie — w chwili z, (rys. 10-47b) — osiągamy 
napięcie U;om, umożliwiające „„miękkie” wzbudzenie drgań. Zapoczątkowuje to 
proces szybkiego narastania drgań do stanu bliskiego P, , potem pewne zmniejsza- 
. nie ich amplitudy (związane z narastaniem „„minusa”) i wreszcie w chwili żą (rys. 
10-47b) osiągamy punkt P,, czemu towarzyszy zerwanie drgań zapoczątkowujące 
kolejny, analogiczny cykl. 
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Gdyby natomiast stała czasowa 7, = R;C, była dostatecznie mała, wówczas 
szybkość zmiany napięcia U;o byłaby porównywalna z szybkością zmian amplitudy 
sygnału i punkt pracy po pewnej linii pośredniej (rys. 10-47c) zmierzałby do stabil- 
nego położenia równowagi — np. w punkcie P. 

Przy pośrednich warunkach możliwe jest powstanie pasożytniczej mo- 
dulacji, zilustrowanej na rys. 10-47d. Opis zjawiska relaksacji, jak przedsta- 
wiliśmy powyżej, nie wyjaśnia jednak dlaczego powstają one tylko przy dostatecz- 
nie silnym sprzężeniu i dostatecznie dużej wartości rezystancji R, — co stwierdza- 
my doświadczalnie. Ażeby nieco naświetlić i tę sprawę, posłużmy siętzw. wykre- 
sami Rukopa [19], [87], składającymi sięz wykresów generacji 
(rys. 10-48a) i wykresów polaryzacji (10-48b). Nałożenie na siebie 


wykresu a i wykresu b, pokazane przykładowo na rys. 10-48c, określa punkt P 


stanu ustalonego generatora. 


Rys. 10-48. Wykresy 
Rukopa dla generatorów 
jampowych 

a — wykresy generacji, tzn, 
zależności amplitudy 
generowanej Ua od 
składowej stałej Uso (inne 
parametry — stałe), 

b, c — wykresy polaryzacji, 
tzn. zależności dynamicznej 
polaryzacji Uso od 
amplitudy sygnału Ua 


Rsz?hs1 


Ńs3?hs2 


Podkreślmy, że wykresy takie mogą być określone doświadczalnie i to stosunkowo 


prosto. 


Jeżeli układ wyprowadzimy ze stanu „ustalonego chwilowym zaburzeniem do 
stanów P' lub P”', wówczas w zależności od stosunku stałych czasowych ładowania 


, , 5 2 ć ; 
(T, = R,C)) i narastania drgań w obwodzie (7 = że] otrzymamy nieco różne 
0 


sposoby powrotu do położenia równowagi P — pokazane dla stosunkowo małych 
transmitancji zwrotnych 8 na rys. 10-49. Kiedy 7, < To, proces powrotu odbywa 


się początkowo przy prawie stałej amplitudzie drgań U,, kiedy 7; > Tę — od- 
wrotnie — przy prawie stałej polaryzacji U;0. 

Jeżeli jednak sprzężenie jest silne (|k8| > 1), wówczas powstają istotne kompli- 
kacje. Zakładając, że stała czasowa 7, jest duża, otrzymujemy wtedy: procesy 
zilustrowane na rys. 10-50. Widać, że kiedy R, < R,G (rys. 10-50a), wówczas 
istnieje punkt równowagi P, do którego powraca generator po ustaniu zaburzeń 
(tzn. z punktów P' oraz P'') w sposób pokazany orientacyjnie na rysunku. Nato- 


Rys. 10-49. Charakter powrotu 
generatora o stosunkowo słabym 
sprzężeniu do położenia równowagi 


(P) 


Rys. 10-50. Procesy 
w generatorze o stosunkowo 
silnym sprzężeniu zwrotnym 


miast kiedy R, > R.;G (rys. 10-50b), wówczas taki punkt równowagi stabilnej nie 
istnieje i z dowolnego stanu (np. P' lub P'') generator wchodzi w stan relaksacji 
przebiegających wzdłuż linii ABCD, pokazanej na rysunku. 

Analityczne wyznaczenie warunków relaksacji jest bardzo trudne [19]. Podawane 
są różne zależności przybliżone, zapewniające pracę generatora bez takich zakłó- 
ceń, np. 


20 
RożÓJNE (10-174) 
wg 1 O, 
tgO, 
R, < Rzg 


gdzie: 6 — kąt przepływu prądu anodowego, 

©, — kąt przepływu prądu siatki, 

lub [17] 
R,C, = (0,2-+0,4) -Ś (10-175) 
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Problem ten jest jeszcze bardziej złożony w generatorze tranzystorowym. Tutaj 
charakterystyki generacji i polaryzacji [13], [12], [14] przybierają formy pokazane 
na rys. 10-51b i c. Nałożenie na siebie wykresów b i c pozwala tak jak i poprzednio 
określać warunki stanu ustalonego. Kiedy częstotliwość generowana staje się na 


7 bo Rea hi 


Apz>Rbi 


Ura Urg 


0 " «dp 0 4 ta 


Rys. 10-51. Wykresy Rukopa-Czełnokowa dla generatorów tranzystorowych 
U — amplituda składowej podstawowej 


Rys. 10-52, Wykresy Czełnokowa dla. 
generatorów tranzystorowych w.cz. (faza 
721 TÓŻNa od zera) 


(4=300gF 0 


tyle duża, że czas przejęcia nośników przez tranzystor zaczyna grać rolę, tzn. faza 
7s1(0) staje się różna od zera, wówczas wykresy generacji [13], [12] ułegają istotnej 
zmianie. Mianowicie przy ustalonej wartości wypadkowej rezystancji obciążenia 
R, mogą występować dwie różne charakterystyki generacji, różniące się wartością 
kąta przepływu ©. Prowadzi to do sytuacji pokazanych na rys. 10-52a. 

Mamy tu zatem dwa punkty przecięcia i zachodzi konieczność zbadania, który 
z nich jest punktem odpowiadającym trwałej równowadze układu. Badania szcze- 
gółowe [12] pokazują, że odpowiedź na to pytanie jest zależna od wartości pojem- 
ności C, (patrz rys. 10-5la). Gdy pojemność ta jest stosunkowo nieduża (rys. 
10-52b), wówczas stanowi stabilnemu odpowiada punkt P,. Jednakże układ pow- 


raca do tego stanu tylko wtedy, gdy zaburzenie nie wyprowadzi układu poza”: 


obszar ograniczony linią L, (np. punkty P'i P''). W przeciwnym przypadku 
(punkty P''i P'Y) drgania w generatorze zanikają”. Kiedy wartość pojemności 
staje się większa (rys. 10-52c), wówczas żaden z punktów P,, Pą nie odpowiada 
równowadze stabilnej, natomiast w otoczeniu P; pojawia się linia zamknięta Ł;, 
wzdłuż której okresowo i stabilnie porusza się punkt opisujący stan genera- 
tora, co odpowiada pasożytniczej modulacji drgań generowanych. Obszar ,,przy- 
ciągania” tej linii L jest zawarty wewnątrz obszaru ograniczonego linią Z; (leżą 
w nim np. punkty P'i P' z rys. 10-52c). Dalsze powiększanie wartości C, może 
spowodować jednak zanik linii Za i wówczas przy żadnych warunkach początko- 
wych nie mogą w układzie istnieć drgania o ustalonej (niezerowej) amplitudzie [12]. 
Widać stąd, że mamy tutaj do czynienia ze złożonymi zjawiskami, a ustalenie pro- 
stych warunków stabilnej pracy generatora staje się wręcz niemożliwe. Stąd znacz- 
ną rolę odgrywa w takich przypadkach badanie modeli generatorów, przy których 
rozważania przedstawione powyżej grają istotną — chociaż jakościową i pomocni- 
czą rolę. 


_ 10.2.2.5. Fluktuacje amplitudy i fazy (częstotliwości) sygnału 
generowanego 


W dotychczasowych rozważaniach zakładaliśmy milcząco, że napięcia zasilające 


ES są idealnie stałe, a elementy składowe generatora (np. tranzystory, oporniki, 
itp.) wolne od szumów i fluktuacji parametrów. 


W rzeczywistości w generatorze mamy do czynienia z fluktuacjami 
wszelkich prądów, a ich źródłem są nie tylko nieuniknione, przypadko- 
we wahania napięć zasilających, związane np. z wahaniami napięcia 
oraz zakłóceniami w sieci zasilającej i szumami własnymi stabiliza- 
torów, ale także szumy cieplne, śrutowe, strukturalne itp. Innym 
źródłem fluktuacji w generatorach są przypadkowe (małe) zmiany 
parametrów, np. pojemności tranzystora [38], [49]. 


1) Oznacza to oczywiście, że generator pracujący w punkcie P; jest generatorem o wzbudzeniu 
twardym”. 
»> 
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Bliższa analiza [46] pokazuje, że wpływy fluktuacji na pracę generatora mogą być 
trojakiego rodzaju: 

a) zakłócające stan równowagi energetycznej generatora — a tym sa- 
mym wpływające bezpośrednio na sygnał generowany (np. fluktuacje rekombi- 
nacji, szumy śrutowe oraz cieplne itp.); 

b) zakłócające cechy transmisyjne obwodów rezonansowych genera- 
tora (np. fluktuacje pojemności lub indukcyjności, noszące zwykle charakter 
strukturalny, tzn. o widmie malejącym z częstotliwością); 

c) addytywne — sprowadzające się do dodawania szumu z obwodów 
pomocniczych generatora (w tym zewnętrznych — indukowanych) do sygnału 
generowanego. 

Jednakże często zdarza się, że wpływ szumu obejmuje równocześnie działanie 
typu a) oraz c). Przykładowo — szum zewnętrzny wprowadzony np. póprzez ob- 
wody zasilania działa addytywnie (tzn. sumuje się z sygnałem generowanym), 
równocześnie narusza bilans energetyczny generatora. W interesującej pracy [42] 
stwierdzono np., że wprowadzenie do układu generującego szumu o równomier- 
nym widmie (tzw. białego) działa analogicznie jak przepływ składowych harmo- 
nicznych, tzn. zmniejsza częstotliwość podstawową generatora sygnału”. 

W rezultacie sygnał wyjściowy w każdym rzeczywistym generatorze sygnału sinu- 
soidalnego — nie tylko sprzężeniowym — ma postać 

x(t) = A(tycos[o(t) * i] (10-176) 


_ gdzie zarówno A(7) — amplituda sygnału, jak też w(£) — pulsacja sygnału, ule- 


gają pewnym przypadkowym wahaniom. 

Poglądową ilustrację tego stanu przedstawia rys. 10-53. Mając na uwadze rys. 
10-53b w sposób oczywisty możemy zinterpretować średnią pulsację w okresie 
czasu z, definiowaną jako [27] 


tyż 
MO DIEEL | o(ś)d$ (10-177) 


T 


Rys. 10-53. Przykład 
(jakościowy) zmienności 
amplitudy i pulsacji 
rzeczywistego sygnału 
generowanego 


1) Świadczy to o silniejszym naruszaniu bilansu energetycznego przez składowe szumu o często- 
tliwości większej od częstotliwości podstawowej. 


> 1 : ; ! 
która w przypadku z = 7, > 15% (5 = ra = 2] nazywana jest pulsacją nomi- 
0 Q i 


nalną w chwili ż, 
© = ©O(t,, Ty > TI) | (10-178) 


Przypadkowy charakter zmian sygnału generowanego, zilustrowany tym rysun- 
kiem, powoduje opisywanie fluktuacji jego amplitudy A(t) i pulsacji w(t) poprzez 
pomiar gęstości widmowej fluktuacji amplitudowych m3(F) i częstotliwościowych 
wy(F). 

Pierwszą z nich — m34(F) — definiujemy [41] jako stosunek średniokwadratowego 
współczynnika głębokości modulacji na częstotliwości analizy F' do szerokości 
pasma (pomiarowego lub analizy) AF. Mierzymy natomiast demodulując detekto- 
rem amplitudowym (AM) sygnał generowany po ewentualnym małoszumnym 
wzmocnieniu i badając sygnał wyjściowy (m.cz.) czułym analizatorem widma, 
dzięki któremu mierzymy gęstość widmową amplitudowych szumów generatora. 
Natomiast drugą, tzw. widmową gęstość fluktuacji częstotliwościowych wy(F) 
określamy jako stosunek średniokwadratowej wartości dewiacji częstotliwości na 
częstotliwości analizy F do pasma (analizy lub pomiarowego) — AF". 


Badając analizatorem o znacznej stałej czasowej widmo energetyczne sygnału. 


(10-176) — G(f) o własnościach zilustrowanych rys. 10-53 stwierdzimy, że będzie 
ono miało zwykle postać pokazaną na rys. 10-54. Pokazaną na tym rysunku jakoś- 


ę | 2) 


Rys. 10-54. Typowe widmo energetyczne sygnału 4 6 


generowanego 
dp 


ciowo wartość Ay będziemy nazywać szerokością linii widmowej. 
Będzie ona trzecim z podstawowych parametrów opisujących fluktuacje sygnału 
generowanego. 

Badaniom związków tych parametrów z warunkami pracy i własnościami genera- 
tora poświęcono dużą liczbę prac i publikacji, np. [19], [27], [38]-- [50]. Analiza 
tych związków — zarówno teoretyczna jak i doświadczalna — jest jednak bardzo 
trudna i uciążliwa. Nieliczne prace doświadczalne, np. [40], [41], pozwalają sfor- 
mułować niżej zestawione, orientacyjne wnioski jakościowe: 


1) Różne metody pomiaru tej wielkości wymagają z zasady odpowiednio czułego, stabilnego 
i małoszumnego detektora częstotliwościowego (patrz np. [38]). 


10/795 


796/10 


A. W generatorach lampowych o poziomie fluktuacji decydują szumy 
Śrutowe, natomiast w generatorach tranzystorowych wpływ szumów 
śrutowych (proporcjonalnych do prądu emitera 75) i temperaturowych 
(proporcjonalnych do temperatury praety) —w tym wskutek ry, — 
są porównywalne. 

B. Zmiany prądu emitera (e) — przy ustalonym sprzężeniu zwrotnym 
|8| = const — niewiele zazwyczaj wpływają na fluktuacje amplitudy, 
natomiast poprzez wzrost szumów „„strukturalnych” ze wzrostem prądu 
(prowadzących do wzrostu fluktuacji konduktancji) działają na znaczny 
wzrost fluktuacji częstotliwości, szczególnie gdy wartości prądu Iy 
przekraczają poziom kilku mA. 

C. W dość licznych próbach [40] nie stwierdzono praktycznie żadnej 
korelacji pomiędzy fluktuacjami częstotliwości w,(F) a prądami gene- 
racji termicznej Jego. 

D. Względna szerokość linii widmowej [51] 


w prostych generatorach tranzystorowych (Q =: 100) w zakresie niezbyt 
dużych częstotliwości niewiele zależy od f, i jest rzędu 107* do 1077. 
Ta szerokość linii widmowej maleje ze wzrostem dobroci obwodu i to 
w przybliżeniu proporcjonalnie do Q?. 

E. Szczególnie istotny dla fluktuacji jest stan pracy generatora. W przy- 
padku generatorów z tranzystorami bipolarnymi najsilniejsze f luktuac- 
je — zarówno amplitudy, jak i częstotliwości — występują przy sła- 
bych sprzężeniach (w pobliżu granicy wzbudzenia). Jak wiemy (patrz 
p. 10.2.2.3), przy wzroście sprzężenia amplituda sygnału rośnie i dyna- 
miczny punkt pracy tranzystora; powoduje pracę z odcięciem prądu 
kolektora. W takim stanie [40] fluktuacje amplitudy powiększają 
fluktuację częstotliwości. Dalszyg wzrost sprzężenia powoduje jednak 
wejście generatora w stan „„przewzbudzony”” (patrz wzmacniacze klasy 
C), gdzie fluktuacje częstotliwości i amplitudy wyraźnie maleją. Wy- 
nika to z tego, że poziom fluktuacji prądu kolektora w stanie nasycenia 
jest niższy aniżeli w obszarze aktywnym, bowiem prąd bazy przestaje 
wpływać na prąd kolektora. 

Pewną zaletą pracy z silnym sprzężeniem, a więc w stanie przewzbudzo- 
nym tranzystora, jest także duża amplituda sygnału generowanego. 
Natomiast istotną wadą jest większa (2--3-krotnie) wrażliwość na 
warunki pracy (napięcie zasilające, obciążenie), która jest zwykle 
jednak do przyjęcia wobec obniżenia fluktuacji o 2--3 rzędy wielkości. 
F. Z punktu widzenia fluktuacji częstotliwości korzystnie jest stosować 
możliwie duże pojemności C;, C, — równoległe do złączy tranzystora 
i zmniejszające wpływ fluktuacji konduktancji tranzystora. 


G. Pewne zmniejszenie fluktuacji (nawet kilkukrotne) można osiągnąć 
stosując automatyczną regulację wzmocnienia (ARW) o małej stałej 
czasowej [47] — stabilizującą amplitudę i punkt pracy tranzystora. 

Wymienione tutaj oraz niektóre dalsze wnioski ilustruje rys. 10-557. 


Kzżke 4 węko) C 


17 /ę =const 


41 10 0 k2 0 4 8 12 V 
Rys. 10-55. Przykłady wpływu niektórych parametrów generatora na fluktuacje sygnału 
wyjściowego : 

Uwaga: podanych rzędów wielkości nie można uważać za typowe, bowiem bardzo silnie zależą one od 
dobroci obwodu i innych parametrów generatora 


Podkreślmy wreszcie — kończąc omawianie problemu fluktuacji — że prace wy- 
żej sygnalizowane mają charakter wycinkowy, a bogactwo i złożoność występują- 
cych tutaj zjawisk stwarzają możliwość wystąpienia zależności odmiennych. Przy- 
kładem może być rozmycie linii widmowej (wzrost Ay), obserwowane w niektó- 
rych generatorach tranzystorowych, a tłumaczone szybkimi fluktuacjami para- 
metrów tranzystora [49]. R 


10.2.3. Generatory kwarcowe 


W dotychczasowych rozważaniach dotyczących generatorów sprzężeniowych LC 
pokazaliśmy, że częstotliwość generowana jest określona przede wszystkim przez 
iloczyn indukcyjności i pojemności obwodu. Pokazaliśmy także, że zmianie do- 
wolnego parametru generatora [patrz wzór (10-33)] odpowiada tym mniejsza 
zmiana częstotliwości, im większe jest nachylenie charakterystyki fazowej obwodu 
generatora w otoczeniu częstotliwości /,, a więc im większa jego dobroć. Pokaza- 
liśmy również, że odchylenia częstotliwości generowanej od wartości początkowej, 
wywołane zmianami tłumienia obwodu (tzn. przykładowo, zmianami obciąże- 
nia generatora) — odpowiadające tzw. liniowej poprawce częstotliwości [patrz 
(10-75'), (10-76), (10-77), (10-78)] — są tym mniejsze, im dobroć elementów ob- 
wodu jest większa. Pokazaliśmy wreszcie [patrz (10-171), (10-172), (10-173)], że 
zmiana częstotliwości wywołana zmianami widma prądu ES (powstałymi w trak- 


1) Zależności takiego typu stwierdzono doświadczalnie [41] w generatorze kwarcowym, ale 
mając na uwadze ich podłoże fizyczne można oczekiwać podobnych zmian w innych prostych 
generatorach sprzężeniowych. 
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cie pracy generatora np. wskutek zmian temperatury, obciążenia lub warunków 
zasilania) — odpowiadająca tzw. nieliniowej poprawce częstotliwości — także 
będzie mniejsza przy większej dobroci obwodu. 

Powiedzieliśmy też, że fluktuacje sygnału generowanego maleją, gdy rośnie dobroć 
obwodu. 


Chcąc zatem uzyskać dużą stałość częstotliwości dążymy przede wszyst- 
kim do stabilizacji indukcyjności i pojemności. 


Problem ten — szczegółowo dyskutowany np. w [2], [3] — rozwiązujemy sto- 
sując wysokiej jakości elementy o odpowiednio dobranych lub skompensowanych 
współczynnikach cieplnych [65]. Zauważmy jednak, że w skład pojemności ob- 
wodu — decydującej o częstotliwości — wchodzą pojemności ES (np. tranzy- 
stora) zależne od napięć i prądów zasilających. 


Oznacza to, że powinniśmy dążyć do dużego stosunku stabilnych po- 
jemności zewnętrznych do pojemności własnych tranzystora czy lam- 
py — ale także, że powinniśmy starannie stabilizować zasilanie. 


Ta metoda stabilizowania częstotliwości — istotna zwłaszcza w generatorach 
przestrajanych — doprowadziła do opracowania specjalnych układów obwodów 
generacyjnych (generatory Gourieta-Clappa, Vackara oraz Seilera — patrz [2], 
[3], [66], [106], [107]). 

Jednakże możliwości takiej stabilizacji są ograniczone i sięgają w najlepszym 
przypadku stałości częstotliwości rzędu (kilka * 107*). Z tego powodu — a także 
ze względu na ogromny postęp technologii wytwarzania elementów elektromecha- 
nicznych, szczególnie piezoelektrycznych — w nowoczesnych generatorach (na- 
wet przestrajanych [55]) zdecydowanie dominuje kwarcowa stabilizacja częstotli- 
wości. Można o tej metodzie stabilizacji ogólnie i lapidarnie powiedzieć, że jest 
ona stabilizacją poprzez duże wartości dobroci. Dobroć rezonatorów kwarcowych 
wynosząca w pierwszych prącach prowadzonych w 1921 r. przez Cadego setki — 
tysiące dzisiaj została doprowadzona do poziomu rzędu 50: 10%*. Mechanizm 
działania tej stabilizacji jest oparty na własnościach rezonatora kwarcowego. Jak 
wiemy, kwarc (SiO>) należy do ciał krystalicznych (anizotropowych) wykazują- 
cych efekt piezoelektryczny. Oznacza to, że naprężenia mechaniczne wywołane 
w płytce kwarcowej powodują powstanie na jej ściankach ładunków elektrycznych 
(a więc pola elektrycznego pomiędzy nimi) i odwrotnie — umieszczenie tej płytki 
w polu elektrycznym powoduje powstanie naprężeń, proporcjonalnych do natę- - 
żenia tego pola. 

Powstaniu naprężeń towarzyszy pewne przemieszczenie wzajemne elementów płyt- 
ki (wydłużenie, skręcenie, zgięcie itp.). Oznacza to, że umieszczenie płytki kwarco- 
wej w zmiennym polu elektrycznym wywoła zmienne naprężenie — a więc zmien- 
ne przemieszczenie elementów płytki. Wynika stąd, że okresowej zmienności pola 


1) Teoretycznie maksymalna wartość tej dobroci [60] wynosi Q == 10'*:1/f9; w praktyce j3s 
najwieksza przy fę W zakresie 1-5 MHz. 


elektrycznego będą towarzyszyć okresowe drgania płytki — i oczywiście odwrot- 
nie. 

Ażeby pobudzić płytkę kwarcową do drgań, trzeba doprowadzić pewną energię 
zawartą w drgającym rezonatorze wskutek jego bezwładności i sprężystości, a po- 
nadto pokrywać straty energii (związane z wszelkimi rodzajami tarcia). Jeżeli więc 
zewnętrznym sygnałem elektrycznym pobudzamy generator kwarcowy do drgań, 
to z energetycznego punktu widzenia oznacza to dołączenie do obwodu pewnego 
dwójnika, którego parametry odpowiadają określonym cechom fizycznym i wy- 
miarom drgającej płytki. 

Z bogatej literatury, np. [18], [52], [56] wiadomo, że płytka”? kwarcowa umiesz- 
czona pomiędzy elektrodami zasilanymi napięciem o zmienianej częstotliwości mo- 
że drgać w bardzo różny i złożony sposób, i to z różnymi częstotliwościami. Dla- 
tego właśnie moduł impedancji dwójnika zastępczego kwarcu ulega zmianom ja- 
kościowo pokazanym na rys. 10-56a — gdzie nieregularny przebieg wynika z zani- 
kania jednego rodzaju drgań i powstawania innych. 


7, 
I24l y 


wą Jh 


Rys. 10-56. Ogólne — jakościowo — własności impedancji dwójnika zastępczego 
rezonatora kwarcowego 


Dobry rezonator kwarcowy — to taki, w którym istnieje rodzaj drgań wyraźnie 
uprzywilejowany (geometrią płytki i sposobem jej zamocowania), szczególnie 
w pewnym, możliwie szerokim przedziale częstotliwości. Występowanie ostrego 
maksimum |Z| (patrz rys. 10-56a) świadczy o pobudzeniu kwarcu do drgań. W roz- 
ważanym przypadku ma to miejsce np. w przedziale 0, —0;, przy czym składowe 
impedancji zastępczej zmieniają się w takim przypadku w Te” jakościowo po- 
kazany na rys. 10-56b. 

Łatwo zauważyć, że są to zmiany identyczne jak w przypadku obwodu zastępcze- 
go pokazanego na rys. 10-57a — przy czym fizycznie I, odpowiada bezwładno- 
ści płytki, C, — jej sprężystości, C, — pojemności oprawki kwarcu (łącznie z elek- 
trodami), natomiast r, — stratom tarcia. Parametry te zależą nie tylko od geometrii 


+) Używane tutaj określenie płytka” trzeba traktować umownie, bowiem nowoczesne kwarce 
mają kształt optymalizowany, zbliżony do soczewki wypukłej. 
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płytki, ale także od rodzaju jej drgań (występującego w danym przypadku), przy 
czym dla ich dominującego rodzaju w spotykanych rezonatorach pojemność Q, 
ma wartość rzędu 0,005--0,05 pF, C, jest zwykle kilka—kilkanaście pF, nato- 


miast (zgodnie z zależnością w, = ZIE 

k CG 
nra (f, — rzędu MHZ) do tysięcy henrów [60] przy rezonatorach o częstotliwoś- 
ciach rzędu kilku kHz. Rezystancja strat r, także zależy od częstotliwości, waha- 
jąc się od kilku omów do wielu kQ”. Parametrom tym odpowiada dobroć kwarcu 


| partości L, są rzędu od ułamka he- 


LG ; 
O (e. z VMlG | zawarta w przedziale od ok. 30: 10% do ok. 30: 10% zależnie 
k 


od częstotliwości (maksymalna dla / = 1--5 MHz) i wykonania rezonatora [55], 
[60]. Ponieważ pulsacje rezonansowe o, i w, (rys. 10-56b) w przybliżeniu wynoszą 


1 
VŁ,G 
0, = — EE = 0s* y** G (10-180) 
V | PADA Ki 
* G+G 
więc ich względna różnica przy C, < C, wynosi 
© Ay —_ Wr—Ws | G w, 1 , GG 
| 1 i 41: AGy . | 
Jak wynika z przytoczonych poprzednio danych, wartość liczbowa jest bat- 


dzo mała, wynosi bowiem zwykle 107% do 1075. Dzięki takim własnościom sche- 
matu zastępczego drgającej płytki kwarcowej otrzymujemy przebiegi fazy i skła- 
dowych impedancji zastępczej pokazane na rys. 10-57b, c i d: [67]. 

Z przedstawionych tutaj własności rezonatora kwarcowego wynikają trzy zasad- 
nicze możliwości zastosowania go do stabilizacji częstotliwości. 


Po pierwsze, kwarc możemy zastosować jako element sprzęgający. Wów- 
czas transmisja będzie osiągała bardzo ostre i niezależne praktycznie 
od równoległej pojemności C, (lub innych pojemności równoległych — 
— pasożytniczych) maksimum w otoczeniu pulsacji w;. 


Spełniając dla tej pulsacji warunek fazowy pomocniczymi obwodami selektyw- 
nymi, kontrolujemy za pośrednictwem kwarcu z bardzo dużą selektywnością 
warunek amplitudowy — co pozwala zapewnić generowanie tylko pulsacji prak- 
tycznie równej ©;. 


L POT H 
1) Przytoczone dane [60] wskazują, że stosunek — jest najczęściej rzędu 1--10 g" 
k 
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Rys. 10-57. Schemat zastępczy 
kwarcu dla częstotliwości bliskich 
częstotliwości drgań (a) i jego 
własności (b, c, i d) [67] 


"OZ 67-60 og ooZ=K U 


Po drugie, kwarc może pełnić funkcje zastępczej indukcyjności (dla 
0; <©W < w,), przy czym w przedziale »;—0g; (patrz np. rys. 10-58a) 
jest to indukcyjność gwałtownie wzrastająca z częstotliwością i znacznie 
zależna od pojemności równoległych (np. C,). | 
Jeżeli generator z tak zastosowanym kwarcem w pewnych warunkach wytwarzał 
pulsację odpowiadającą punktowi P, (rys. 10-58a), a następnie np. wzrosła po- 
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Rys. 10-58. Działanie rezonatora kwarcowego w obwodzie generacyjnym w określonych 
przedziałach częstotliwości 


, jemność wypadkowa obwodu o AC > 0, to nastąpi jego przejście do punktu P; 


LE 
od pulsacji stanu pierwotnego [tzn. w(P,)] możemy napisać (w przybliżeniu) 


1 do jąż 3146 
(bowiem wz Za) Mając na uwadze rys. 10-58a i mierząc odstrojenie Aw 


* Lzą £ Ly —Aq' Ao  (A4q > 0) (10-182) 
1 A 
2 =——— 
aż(P,) = 
1 
2 o 
0?(P>) = [o(P;) + Ao]? = iu=4: A)(CHAC) (10-183) 
a stąd dla = Ć wynoszącą 
Lz1 AC | 
Awg 4 E3 (10-184) 


Widać z tej prostej zależności, że ustalonym względnym wahaniom pojemności 
= odpowiada tym mniejsza zmiana pulsacji generowanej, im wartość L,/Ag 
jest mniejsza, a więc dobroć kwarcu (patrz rys. 10-57) — większa. Podkreślmy, 
że maksymalna możliwa zmiana częstotliwości generowanej nie może przekroczyć 
(»0,—wv.), a więc jest bardzo niewielka. Wadą takiego układu stabilizacji jest 
jednak wrażliwość zastępczej indukcyjności LŁ, (nie mylić z Zy!) na ulegającą 
pewnym zmianom pojemność równoległą (C, i ewentualnie pojemności zew- 
nętrzne). 

Po trzecie, kwarc może pełnić funkcję zastępczej pojemności”, przy czym szcze- 
gólnie warte podkreślenia jest gwałtowne jej wzrastanie dla pulsacji nieco więk- 


1) Np. w omawianych dalej generatorach sprzężeniowych RC. 


szych od wg (patrz rys. 10-58b). Mechanizm stabilizacji byłby tutaj podobny 
jak przy pracy indukcyjnej, ale skuteczność działania — ze wzgłędu na wystę- 
pujące szybkości zmian pojemności — gorsza. W takim przypadku trzeba po- 
nadto uniemożliwić generowanie drgań (małostabilnych!) o pulsacji o < w, 
Ażeby kwarc mógł zapewniać dużą stałość częstotliwości, trzeba za- 
pewnić nie tylko jego dużą dobroć, ale ponadto stałość parametrów 
w czasie (proces starzenia) i przy zmianach temperatury otoczenia. 


Problemom tym jest poświęcona obszerna literatura, np. [2], [3], [18], [22], [27], 
[55]', [60], [62], [64]. 


Podstawowe wnioski sprowadzają się do właściwej technologii wyko- 
nania płytki kwarcowej i jej oprawki, unikania drgań płytki ze zbyt 
dużymi amplitudami (moc wydzielana w kwarcu nie powinna przekra- 
cząć 1077--107$ W — także ze względu na obserwowane zjawiska 
| nieliniowe [63] i możliwość powstawania naprężeń termicznych) i ce- 
| lowości umieszczania generatora kwarcowego w termostacie. 


kwikó generatorów z kwarcem sprzęgającym przedstawia rys. 10-59. Ukła- 
dy pokazane na rys. 10-59a i b są stosowane w zakresie stosunkowo małych 
częstotliwości (do ok. 50 kHz) [54], [60]. W takim przypadku kwarc, pracujący 
tutaj w otoczeniu częstotliwości rezonansu szeregowego (w,), reprezentuje głównie 


+ 


Rys. 10-59, Przykłady generatorów z kwarcem sprzęgającym. Układy d--f są nazywane 
układami Butlera 


1) W pracy tej jest obszerny przegląd metod kompensacji temperaturowej — z kompensacją 
poprzez regulację (bimetaliczną) nacisku na płytkę kwarcową włącznie. 


52 Wzmacniacze i generatory 
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rezystancja Ry — przyjmująca przy małych częstotliwościach znaczne wartości 
(rzędu wielu k). Dlatego chociaż przenoszenie sygnału przez kwarc jest sto- 
sunkowo najlepsze przy w;, dla spełnienia warunku amplitudowego wymagane 
jest znaczne wzmocnienie wzmacniacza. Z drugiej strony stwarza to niebezpie- 
czeństwo powstania w układzie np. z rys. 10-59a drgań pasożytniczych (wskutek 
innego typu drgań kwarcu lub nawet pojemności oprawki i kwarcu C, — patrz 
rys. 10-57a). Zabezpieczeniu układu przed takimi drganiami służy odpowiednio 
dobrana pojemność C;,. 

W układzie z rys. 10-59a istnieje ponadto niebezpieczeństwo znacznego przekro- 
czenia granicznej wartości transmitancji (|kf| > 1), kiedy sygnał wyjściowy staje 
się bardzo zniekształcony, a stałość częstotliwości ulega pogorszeniu. Wygodnym 
rozwiązaniem tego problemu jest zastosowanie regulowanego sprzężenia zwrot- 
nego, zrealizowane w układzie z rysunku 10-59b poprzez opornik Rp. Do tej 
samej grupy układów należy generator ze wzmacniaczem operacyjnym (rys. 
10-59c), w którym kwarc umożliwia spełnienie warunku generacji sygnału o pul- 
sacji wy * ws, sprzęgając wyjście wzmacniacza z wejściem nieodwracającym. 
Układ przedstawiony na rys. 10-59d [27], [54] [60] — nazywamy układem 
Butlera") — znajduje zastosowanie szczególnie w zakresie dużych częstotli- 
wości sygnałów generowanych z nadpodstawowymi drganiami kwarcu, gdzie jest 
uważany za układ zapewniający największą stabilność częstotliwości. Jego istot- 
nymi zaletami są: silne (stabilizujące) sprzężenie zwrotne ujemne (dzięki opor- 
nikowi Ry), słabe sprzężenie kwarcu z obwodem, a szczególnie skuteczne tłumienie 
drgań pasożytniczych (dzięki obwodowi rezonansowemu i kompensacji pojem- 
ności C, kwarcu indukcyjnością Ly)”. 

Istotną odmianą, mającą oczywiście także odpowiednik z dzielnikiem pojemno- 
ściowym, jest układ pokazany na rys. 10-59e [55], [61]. Wprowadzenie zasilania 
na odczep cewki — co odpowiada połączeniu tego punktu poprzez pojemność 
Cg1 Z masą — powoduje, że fazy sygnału w punktach 4 i B stają się przeciwne”, 
natomiast amplitudy — określone stosunkiem zwojów. W ten sposób prąd pły- 
nący przez odpowiednio dobraną pojemność Cy może kompensować prąd płynący 
przez pojemność C, kwarcu, co uwalnia nas od drgań pasożytniczych, a co waż- 
niejsze czyni układ przydatnym do wykorzystania drgań harmonicznych (do siód- 
mej włącznie) kwarcu. Dzięki temu znane są realizacje takich układów działające 
przy częstotliwości rzędu 300 MHz. 

Wadą wszystkich prostych generatorów Butlera z jednym tranzystorem jest znacz- 
ne tłumienie kwarcu przez stosunkowo dużą rezystancję wyjściową obwodu kolek- 
torowego. Z tego powodu do generatorów Butlera często jest dodawany wtórnik 
o małej rezystancji wyjściowej (jak na rys. 10-59f), dzięki czemu znacznie maleje 


rezystancja obwodu zawierającego kwarc, a tym samym i jego tłumienie. 

1) Za podstawowy model generatora Butlera [127] uważa się generatory Hartleya oraz Col- 
pittsa z kwarcem włączonym w doprowadzenie emitera. Przy © = ©; Ujemne sprzężenie 
jest wówczas najsłabsze, co prowadzi do spełnienia warunków generacji z kwarcową kontrolą 
częstotliwości. 

2) Możliwa jest oczywiście także realizacja takiego generatora z obwodem rezonansowym o po- 
dzielonej indukcyjności. 

3) Zakładamy zgodny kierunek nawinięcia wszystkich cewek. 


Generatory pokazane na rys. 10-59 odznaczają się stosunkowo dużą wrażliwością 


na wahania napięcia zasilającego. Przeciętnie zmiany [58] z = +5% po- 
c 


I ś A ę 
wodują w nich wahania częstotliwości w granicach R 10755: 107$ (Średnio 


J 
ok. 2: 1077), które mogą być w pewnych przypadkach zbyt duże. Rozwiązaniem — 
obok stabilizacji napięć zasilających — stają się wówczas układy z automatyczną 
regulacją amplitudy poprzez regulację punktu pracy tranzystora, zapewniające 
dodatkowo korzystną pracę kwarcu przy małej amplitudzie. Mechanizm dzia- 
łania takich układów — których przykładem może być generator pokazany na 
rys. 10-60 — sprowadza się do wytworzenia (poprzez detekcję) sygnału stałego, 
przeciwdziałającego zmianom amplitudy, dzięki odpowiednim zmianom polary- 


; : : i AĘ, 
zacji bazy. Modele takich generatorów, opisane w [58], pozwalały przy E ©. = 
c 


ć A każ ; 
= 5% osiągać stałość p = (1-+2): 1075, a więc istotnie lepszą. 
0 


+ 


Rys. 10-60. Przykład generatora 
z kwarcem sprzęgającym 

i zmniejszoną wrażliwością na 
zmiany napięcia Ec [58] 


Ciekawą odmianą generatorów ze sprzężeniem kwarcowym są układy zawierające 
piezotransformatory (kwarce o trzech elektrodach — w tym jedna wzbudzająca, 
druga — odbiorcza), przedstawione na rys. 10-61 [52], [53], [68]. Dzięki transfor- 
macji sygnału otrzymujemy „,,dopasowanie” do warunku generacji (kB = 1) 
przy minimalnej liczbie zewnętrznych, działających destabilizująco, elementów 
reaktancyjnych. Pewną wadą tych układów jest to, że pracują one poprawnie 
jedynie w zakresie niezbyt wielkich częstotliwości (do ok. 100 kHz), gdzie po- 
nadto — ze względu na duże rezystancje R, kwarcu — wymagają układów o du- 
żych rezystancjach zarówno wyjściowych, jak i wejściowych. 
Generatory przedstawione na rys. 10-62 są niczym innym jak układami Colpittsa 
(układ z rys. a) lub Hartleya (układy z rys. b i c), w których jedną z cewek za- 
stąpiono kwarcem. Zaletą ich jest prostota, mała podatność na drgania paso- 
żytnicze (szczególnie gdy drugą cewkę zastępujemy odpowiednimi obwodami 
rezonansowymi — jak to ma miejsce w układach b i c), prostota strojenia i uru- 


52* 


10/805 


806/10 


Rys. 10-61. Przykłady 
generatorów 

z piezotransformatorami 
[52], [53], [68] 


Wy Rys. 10-62. (Przykłady; generatorów 
z kwarcem zastępującym cewkę 


chamiania. Dodatkową ich zaletą [54] jest możliwość uzyskiwania stałości krótko- 
terminowej większej niż z kwarcem sprzęgającym. Natomiast główną wadą tych 
układów jest trudność realizacji pracy z drganiami harmonicznymi kwarcu — co 
zasadniczo ogranicza zakres ich zastosowania do ok. 30 MHz. 

Jeśli chodzi o generatory kwarcowe, to ogólnie można powiedzieć [54], że po- 
zwalają one wytwarzać sygnały o częstotliwościach podstawowych w granicach 
5 MHz--150 MHz (wyjątkowo 300--600 MHZ) ze stałością dobową w granicach 
ok. 107*--107*! przy stałości krótkoterminowej (okres pomiaru — 1 ms), rzędu 
5-1073 do 2:107*9. Starzenie kwarcu w ciągu roku daje względne zmiany 
częstotliwości rzędu kilka razy 1077. 

Podkreślmy także, że spotykamy dość szeroką klasę generatorów kwarcowych 
odbiegających od opisanych powyżej. Należą do nich np. generatory z kwarcem 
pracującym w mostkowym układzie sprzężenia z termistorem (lub żarówką) — 
dzięki czemu zachodzi korzystna stabilizacja amplitudy sygnału generowanego 
[61]*”, generatory z dwoma kwarcami sprzężonymi mechanicznie, z tzw. kwarcem 
swobodnym, z kwarcami o kilku elektrodach, generatory kwarcowe z fazowaniem 
[11], wreszcie przestrajane generatory kwarcowe [55]. Są to już jednak układy 
specjalne, rzadko spotykane, i dlatego nie będziemy ich tutaj omawiać szczegóło- 
wo —— odsyłając zainteresowanych Czytelników do literatury podanej na końcu 
rozdziału (pozycje [52] do [68]). 


Zwróćmy jeszcze na koniec uwagę na to, że zastosowanie obwodu gene- 
racyjnego z kwarcem (a więc o bardzo dużej dobroci) o wiele rzędów 
zmniejsza fluktuacje amplitudy i fazy, a także szerokość linii widmowej 
generatora. 
Dzieje się tak zgodnie z uwagami podanymi w p. 10.2.2.5, a jest szczegółowiej 
rozpatrzone np. w [40], [41], [43], [44], [45], [50]. 


10.2.4. Generatory sprzężeniowe RC 
10.2.4.1. Wprowadzenie 


Wytwarzanie drgań zbliżonych do sinusoidalnych w rozważanych dotychczas 
generatorach LC było możliwe dzięki selektywnemu charakterowi impedancji 
obwodów rezonansowych o dużej dobroci. 
W generatorach RC zmiany częstotliwościowe impedancji Soódów 
sprzężenia zwrotnego są stosunkowo powolne i grają drugorzędną 
rolę, natomiast znaczną selektywność wykazują ich transmitancje na- 
pięciowe lub prądowe. 
Z układowego punktu widzenia istotne przy tym jest także to, że w generatorach 
LC wystarczającą selektywność można otrzymać przy 3 --4 elementach (kondensa- 
torach i cewkach) tworzących obwód sprzężenia zwrotnego, a dalsze powiększanie 


1) Do tej grupy należy generator Meachama pozwalający uzyskiwać największe stałości w grupie 
generatorów kwarcowych. 
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ich liczby nie powoduje zasadniczych korzyści. Natomiast liczba elementów 


(kondensatorów i oporników) potrzebnych do zapewnienia wymaganej selektyw- 
ności transmitancji w generatorach RC jest większa i wynosi najczęściej 4--6. 
Dzięki temu liczba możliwych połączeń takiego zbioru elementów jest znacznie 
większa, co powoduje, że także liczba struktur przydatnych do celów generacji 
drgań i porównywalnych pod względem własności transmisyjnych jest odpowied- 
nio większa. Nie trzeba dodawać, że przy zadanej topologii sprzęgającego obwodu 
RC jego własności transmisyjne mogą być optymalizowane poprzez dobór war- 
tości liczbowych tych 4--6 parametrów pod kątem np. wrażliwości, przydatności 
do przestrajania, zniekształceń nieliniowych, wrażliwości na impedancje wejścio- 
we czy wyjściowe wzmacniacza itd. [93] -- [96]. 

Trzeba .dodać, że jednym z ważnych wniosków wypływających z analizy przydat- 
ności poszczególnych struktur RC do celów generacji drgań sinusoidalnych jest to, 
iż trzeba je dostosowywać do zakresu częstotliwości. 


Inaczej mówiąc, z analizy i doświadczeń wynika, że inne struktury na- 
leży stosować przy częstotliwościach rzędu ułamka Hz, inne przy 
kilkudziesięciu kHz i jeszcze inne przy częstotliwościach rzędu kilku- 
dziesięciu MHz (górna granica zakresu zastosowań takich generatorów, 
[93], [100], [101], [102]. 


kT 


Rozpoczynając rozważania na temat sprzężeniowych generatorów LC pokaza- 
liśmy, że najczęściej można je opisywać równaniami różniczkowymi drugiego 
rzędu o współczynniku tłumienia 6 zależnym od sprzężenia zwrotnego [patrz 
równanie (10-14)]. Postępując podobnie pokażemy teraz, że taka sama możliwość 
występuje także w sprzężeniowych generatorach RC. Przykładem może być pro- 
sty — modelowy — układ pokazany na rys. 10-63. Mamy tutaj 


Rys. 10-63. Modelowy układ generatora RC 


U = Us +UR+UC (10-185) 
Uwzględniając w tym bilansie napięć, że 
x Z: du Us 
Up = Rylp = Ry(ctip) = Ri (c * | 
t t 
OE, 1 oada 
u, = | iędt = 7 G,+ix)dT 


0 0 


albo 


du, 1 . . — 1 du, Us 
dr = c, Feta) = zle ik u 


a ponadto, iż z założenia u, = ku; otrzymujemy zamiast (10-185) równanie 


d?u, + (1—k) R; C;, +R; C,+RąC; , du, + 1 Giezs0 
di2 R, RC, C, dt  R;yRzC; Cz * 
(10-186) 
Wystarczy teraz oznaczyć 
- (1—k)R;C; +R; li + RC, 
20= RRC, C. (10-187) 
0 = una, 
Ry RQ C, 
aby równanie (10-186) zapisać w postaci 
du, du; "MA ; 
diż +20 r +wgu, = 0 (10-186') 


a więc takiej samej jak równanie (10-14), opisujące sprzężeniowy generator 
RC. 

W układzie z rys. 10-63 elementami obwodu sprzężenia zwrotnego są oporniki 
Ry, R, oraz kondensatory C;, Cą, od których — jak widać z zależności (10-187) — 
zależy współczynnik tłumienia drgań 0. Współczynhik ten może być w rozważa- 
nym układzie także ujemny, gdy tylko 


fe >< (10-189) 


co świadczy o możliwości powstawania drgań. 

Drgania narastające w takim modelowym układzie musiałyby zostać ograniczone 
w końcu nieliniowościami wzmacniaczy, co przy nieznacznym tłumieniu harmo- 
nicznych — z jakim mamy tutaj do czynienia — prowadziłoby do dużych znie- 
kształceń nieliniowych generowanego sygnału. Ponadto częstotliwość tych drgań 
byłaby mało stabilna, ponieważ selektywność takiego czwórnika RC jest nie- 
wielka. Dlatego analizowany układ ma jedynie charakter modelowy a jego mo- 
dyfikacje stosowane praktycznie są podyktowane dążeniem do usunięcia wy- 
mienionych wad. 


10.2.4.2. Generatory RC średnich częstotliwości 


a. Przegląd podstawowych realizacji 


Rozważania, jakie teraz przeprowadzimy, będą dotyczyły takiej grupy genera- 
torów RC, w której sama wartość generowanej częstotliwości nie stanowi źródła 
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istotnych problemów układowych. Praktycznie są to generatory drgań z często- 
tliwościami od kilkudziesięciu Hz do kilku MHz. 

Liczne analizy i bogate doświadczenia doprowadziły do wniosku, że własności 
takich generatorów są wówczas dobre, gdy wzmocnienie członu wzmacniającego 
jest dostatecznie duże. Można ten warunek spełnić w wielostopniowych wzmac- 
niaczach realizowanych z konwencjonalnych „dyskretnych” tranzystorów i opor- 
ników, ale znacznie wygodniej jest zastosować scalony wzmacniacz operacyjny 
odpowiedniego typu”. Nasze dalsze rozważania ograniczymy do takich właśnie 
realizacji. Pominiemy w nich ponadto generatory z drabinkowymi czwórnikami 
sprzężenia zwrotnego”, jako stosowanymi bardzo rzadko i nie odznaczającymi 
się żadnymi szczególnie korzystnymi własnościami. 


b 


jol 


Pr 
CJ Rys. 10-64. Podstawowe 
Ją generatory RC zakresu 
średnich częstotliwości 


W tych warunkach będziemy omawiać generatory o strukturach przedstawionych 
na rys. 10-64. Dla układu z rys. 10-64a możemy napisać 


U, = +yykU+—$kU> = (y, —Ś)kU3 (10-190) 
albo inaczej 
U[1 — (7,—5)k] = 0 (10-190') 


Warunek wystąpienia niezerowego sygnału wyjściowego U, w takim układzie 
autonomicznym ma więc postać 

1-(71,—5)k=0 (10-191) 
1) Chodzi tutaj nie tylko o własności pasmowe wzmacniacza operacyjnego, ale ponadto o poziom 


jego impedancji wejściowej i wyjściowej, dynamikę, szumy własne, a nawet cenę. 
2) Patrz pierwsze wydanie tej książki (WKŁ, Warszawa 1975). 


albo inaczej 
(7,—50k =$B,k=1 


Z, punktu widzenia warunków stabilności Nyquista (patrz rozdział 4) zależność 
(10-191') odpowiada przechodzeniu wykresu biegunowego (kf) przez punkt 
krytyczny Py. Mając to na uwadze można powiedzieć, że w układzie z rys. 10-64a 
są spełnione warunki powstawania drgań (tzn. będzie on niestabilny), jeżeli dla 
pulsacji w, spełniającej warunek fazowy 


(10-191') 


arg [(y, —5)k] = arg(8,k) = n'2n (10-192) 
(n=0,1,2,...) 
będzie zachodziła t::erówność 
ly, — Ś)klo, = |Bikle, 2 1 (10-193) 


Pokażemy, że spełnienie tych warunków jest możliwe w przypadku zastosowania 
sprzęgających czwórników RCI, realizujących w otoczeniu w, maksymalne i szyb- 


Tablica 10-1 Podstawowe czwórniki RCI [97] 


Lp. Układ Yo1 | Wo | q 
1 1 naĘ Ci 
ZNA VRiRzGG | "SV RG 
CORE —yo1 Vm 
Y mR; C 
1 
| 1+m+n 
1 | JE Ci 
0 | TYO1 
1 C, R;C© Y RiRzC;C2 R,C» 
ta" RE | 
Ą $ PZ -% 1 —yo+ m 
przy R; = mRa, C; = nC> Y m RąC» 
1 
1--n+mn 
1 1 V RC; 
a | JO i 
1 R R» C> Y R. R» [o7] Cz R; C, j 
+— + 
R R li 1 OZGA 
3 —yo1 Vmn 
przy Rą = mRy, C2 =nC1 VmnR, eh 
1 
1+m+mn 
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kozmienne z częstotliwością dodatnie sprzężenie zwrotne. Typowe charaktery- 
styki częstotliwościowe takich czwórników przedstawia rys. 10-64b. 
W układzie z rys. 10-64c mamy 


U, = +8$kU2—y>kU; (10-194) 
co prowadzi do warunku niezerowego sygnału wyjściowego o postaci 

1-(6-7)k=0 (10-195) 
albo inaczej 

(6—7.)k=Bk=1 (10-195') 
Natomiast odpowiednikami warunków (10-192) i (10-193) są teraz 

arg [(5—72)k] = arg(8zk) = n' 2m (10-192') 

(n =0, 1,2, ...) 
I-7adklo, = IPaklo, 2 1 (10-193') 


Generatory tego rodzaju działają wskutek tego, że przeciwdziałające nieselektyw- 
nemu sprzężeniu dodatniemu (poprzez R, — R») sprzężenie ujemne poprzez czwór- 
nik RC2 zanika w wąskim otoczeniu pulsacji w,. Charakterystyki częstotliwościo- 
we czwórników RC. stosowanych w takich generatorach mają najczęściej postać 
jak na rys. 10-64d. 

Czwórniki najczęściej stosowane w układach z selektywnym sprzężeniem dodat- 
nim (rys. 10-64a) są budowane z czterech elementów i mają postacie pokazane 
w tablicy 10-1. 

Transmitancja napięciowa przy nie obciążonym wyjściu w każdym z tych układów 
może być opisana zależnością 


= AS STY (10-196) 
1+jlql (:- A 
ż 0 
gdzie: x = FA 
Y01; o, q — podane w tablicy 10-1. 


Można zauważyć, że w każdym z czwórników przedstawionych w tablicy 10-1 
zachodzą zależności 


y>0 Yyy y+>0 
00 0%0% 0% 


a ponadto, iż dla każdej pulsacji zachodzi relacja 


2 


co oznacza, że miejscem geometrycznym (hodografem) końca wskazu y(jw) jest 
okrąg koła jak na rys. 10-65a. 


2 2 
(Rey.- 201 + Im?Ży, = (a) (10-197) 


Rys. 10-65. Hodografy wskazów: y;(jw) oraz B,(jo) = y(jo)— 6 


Jeżeli tego rodzaju czwórnik włączymy w układ jak na rys. 10-64a, wówczas 
przy pomijalnym wpływie impedancji wejściowej wzmacniacza wypadkowa trans- 
mitancja zwrotna będzie miała wartość 


Bio) = v(i0)—$ (10-198) 


a hodograf jej wskazu będzie okręgiem koła o postaci pokazanej na rys. 10-65b. 
Na rysunku tym pokazano położenia wskazów Ś(jo) dla identycznych odchyleń 
pulsacji Aw od wartości w» dla trzech różnych wartości $. Widać, że odchylenie 
wskazu od osi wartości rzeczywistych jest tym większe, im ć jest większe. Ponieważ 
dla pulsacji w, muszą być spełnione warunki powstawania drgań, to znaczy, że 


[y1(i0) — ślk(jo,) = 1 (10-198') 


Zakładając, że w otoczeniu pulsacji generowanej przesunięcie fazowe wzmacnia- 
cza jest pomijalnie małe, a ponadto uwzględniając, że y;(jwo) = Yo1 otrzymujemy 
stąd 


(71—$0k= 1 (10-199) 

albo inaczej 
1 ZY r 
Śą = Yo1— E (10-199') 


Jest to najsilniejsze ujemne sprzężenie zwrotne, jakie przy danej wartości k pozwala 
jeszcze spełnić amplitudowy warunek powstawania drgań. Równocześnie jest to 
sprzężenie, przy którym otrzymujemy największą przy danym wzmacniaczu szyb- 
kość zmian gg w otoczeniu w, (patrz rys. 10-65b). 
Ażeby wyznaczyć tę maksymalną stromość charakterystyki fazowej zauważmy, 
że dla małych odstrojeń od wo zamiast (10-196) możemy napisać 


plio)),„„, Z 70 |1 1-jig 20). (10-200) 
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Dla granicznej wartości ć,, zgodnie z (10-199) mamy teraz 


i 1 . 2(0— 
Pio], Z PiG0)| „o, — Go = ion ' lal aa (10-201) 
a zatem 
" | 
tg9p|„zo, Z —Poaldlk A (10-202) 


Dla małych odstrojeń od wo kąt gg przyjmuje małe wartości, co pozwala przyjąć 
Z Prozac? a to w rezultacie daje 


2(0 —060) 
009 


przybliżenie tg Po 


WR Wa 


Polowa, Z —Yolglk (10-203) 


Zakładając, że wzmocnienie k wzmacniacza nie zmienia się wraz z częstotliwością 
otrzymamy stąd"? | 
KZI 
06: |óż6, 
Ponieważ w obwodzie rezonansowym LC pomiędzy przesunięciem fazy, dobrocią 
i pulsacją rezonansową zachodzi relacja 


1 
m —Żygylą|k* — (10-204) 
Wo 


09. 
00 


stąd przez analogię za miarę dobroci w generatorach RC jest przyjmowana war- 
tość 


Q = ż (10-205) 


w R Wp 


Z 0 |OPe 10-206 
Cz = 2 dw WR Wo ( ) 

W rozważanej grupie generatorów RC zachodzi zależność (10-204), a zatem 
Qz = Yo1lqlk = Mok (10-207) 


Z zależności tej, a także ze wzoru (10-33) wiążącego stałość często- 
tliwości ze stromością charakterystyk fazowych wynika że w genera- 
torze, w którym nieznaczną rolę mają skutki nieliniowości charaktery- 
styk tranzystorów (harmoniczne), stałość częstotliwości jest tym lepsza, 
im większe jest wzmocnienie k oraz miara dobroci Mą = Yo1l4| Za- 
_ stosowanego czwórnika sprzęgającego RC. 
Mając dane yo, i q czwórników RCI (patrz tablica 10-1) możemy zauważyć, że 
ogólnie 
Rz | 
Ma="le"G:] 
W przypadku układu zamieszczonego w tablicy 10-1 pod pozycją 1 (czwórnik 


1) W rozważanym zakresie ,,średnich” częstotliwości stosunkowo łatwo można spełnić założenie 
małych przesunięć fazowych wzmacniacza i nieznacznych zmian wzmocnienia. Warunków takich 
nie można natomiast spełnić w generatorach RC o częstotliwościach granicznie dużych, kiedy 
przesunięcia fazowe wzmacniacza i zmiany wzmocnienia z częstotliwością znacznie — i nie- 
korzystnie — wpływają na stałość częstotliwości. 


Wiena) miara ta osiąga wartość maksymalną Mo,y = 1/8, kiedy równocześnie 
Rą 
Ry. 
zilustrowany rys. 10-66a. 


= (,5 oraz c = 2, natomiast ogólnie zależy od tych stosunków w sposób 
Ą 


Dr 


005 


0 02 05 7 2 Sj 
Rys. 10-66. Miary dobroci Mą = yolq| czwórników RC 


Miara dobroci Mą, układu zamieszczonego w tej tablicy pod pozycją 2 oraz miara 
Mą:; układu odpowiadającego pozycji 3 zależą od tych stosunków rezystancji 
i pojemności w sposób pokazany na rys. 10-66b. 


Możemy na. tej podstawie stwierdzić, że w grupie czwórników RCI 
o dwu kondensatorach i dwu opornikach zachodzą istotne różnice 
w wartościach miar dobroci Mą, przy czym rozpowszechniony czwór- 
nik Wiena wcale nie jest układem najlepszym. 


Przechodząc do omawiania generatorów RC z selektywnymi sprzężeniami ujem- 
nymi, tzn. jak na rys. 10-64c, zajmiemy się własnościami transmisyjnymi najczęściej 
stosowanych w takich układach czwórników RC2, zestawionymi w tablicy 10-2. 
Zauważmy, że jeżeli pozycji 1 w tablicy 10-1 przyporządkować schemat jak na 
rys. 10-67a, to odpowiadającej jej pozycji 1 w tablicy 10-2 odpowiada schemat 
jak na rys. 10-67b. Mamy zatem 


a U = U 
Y1 CAR U, ag U,+ U, (10-208) 
U, U. 


a więc 
ŁY =1 (10-210) 
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Tablica 10-2 Podstawowe czwórniki RC2 [97] 


Lp. Układ Yo2 F 1-701 ©ęą 
| R: C, 1 
40 R; Cz V R; R. CC 
jąszy 1 
R © opi 
1 7 G Cc, Y mnR, C 
U A | FUZ przy R = mR;, C» = = 
| m+tn 
ltm+n 
[67] Ę R; C4 1 
G Ca _ RaC2 Y R; Rz C1 C2 
c R,C 
PRE” ir do SE = 
2 C R» C V m R. C. 
p G tru przy R; = mR,, Ci = NC 
; OSRAM CKE n+ mn 
1+n+ mn 
| R; + R» C 1 
R; RiQi V R; RzC, C3 
I R , | io żę 6 1 
3 Ri R; [ej] YmnR;C, 


lą G 
i | m-+ mn 
1+m+ mn 


Rys. 10-67. Zależności 


. schematowe pomiędzy 


czwórnikami RCI (rys a i c) 
i RC2 (rys. bi d) 


Podobnie, jeżeli pozycjom 2 i 3 w tablicy 10-1 przyporządkować schemat z rys. 
10-67c, to odpowiadające im pozycje 2 i 3 w tablicy 10-2 będą miały schematy 
jak na rys. 10-674. W pierwszym przypadku mamy 


Pę U, s MAU. (10-208) 
w drugim 
—U . U 
Y2 ZU 7 ŁU, (10-209) 
a więc i teraz także 
Y1i+Y2 = 1 (10-210) 


Wynika stąd, że jeżeli dla wszystkich czwórników RCI transmitancję napięciową 
opisywała zależność (10-196), to i dla czwórników RC2 istnieje wspólna zależność 
opisująca zmiany ich transmitancji w funkcji zmian częstotliwości i parametrów. 
Można ją otrzymać podstawiając (10-196) do (10-210), co daje 


lą] ( 1 
1+)] —— 1x—— 

ś 1-701 Xx 

A 1 
1+jjgl (—-) 
(10-211) 

Widać, że y>(09) = Y2(x—1) = 1—yg1 = Yo2. Zależność Yo i wo od parametrów 
takich czwórników przedstawia tablica 10-2, natomiast dla yo; oraz q obowiązują 
zależności zestawione w tablicy 10-1. Zauważmy, że jeśli hodografem wskazu 
y1(jv) jest okrąg jak na rys. 10-65a, to hodografem wskazu y7(jo) = 1—y, (jo) 
będzie okrąg jak na rys. 10-68a. 


Ya zly e (1-70) * 


z 1 
t+ila (z) 


Rys. 10-68. Hodografy wskazów: y>(jo) oraz fz(jo) = £—y-(j0) 


Po włączeniu czwórników tej grupy do układu jak na rys. 10-64c i przy pomijal- 
nym wpływie impedancji wejściowej wzmacniacza otrzymamy tutaj 


Bzljo) = $—y2(jo) (10-212) 
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a hodografy wskazu tej wypadkowej transmitancji sprzężenia zwrotnego przyjmą 
postać okręgów jak na rys. 10-68b. 
Warunek amplitudowy powstawania drgań ma teraz postać 


IE—72(i0)]k(jog) = 1 (10-213) 


co przy założeniu pomijalnie małego przesunięcia fazowego we wzmacniaczu 
i uwzględnieniu, że y>(jog) = 1-99; = Yo> daje 


1 
Eg2 = 27 + (L—70:) (10-214) 


Pozostaje teraz do wyjaśnienia tylko kwestia stromości charakterystyki fazowej 


DPga dk ci : ę ś Ę m t95 

"30 k w przypadku omawianej grupy generatorów i porównanie jej z taką 
0 

samą stromością dla generatorów z selektywnymi sprzężeniami dodatnimi. Dla 

badania własności transmisyjnych układu sprzężenia zwrotnego w wąskim oto- 

czeniu pulsacji wo w miejsce zależności (10-211) można przyjąć"? 


u —0 | = 
Yz(i0) „o, x (l—yo1) | 1 ia! 27% | . | jąl 2 aa | 4 


—Yo1 (O 
09 


x (1-701) |r+ia TE 2 | (10-215) 
—Yo1 


Z kolei dla transmitancji 8>(jo) przy granicznej (najmniejszej) wartości aperio- 
dycznego sprzężenia dodatniego opisanej wzorem (10-214) i wobec (10-212) 
otrzymujemy 


Palio) „, w EF +U-m0) - 


0 -—09 


= ŁC, ci | FERIE. 
(a 7 |nila i,” 05 j E JYo1l9l 2 


(10-216) 
Jest to zależność dokładnie pokrywająca się z relacją (10-201), co 
świadczy o tym, że przy danym wzmacniaczu i przy spełnieniu wa- 
runku amplitudowego powstawanie drgań stromości charakterystyk 


fazowych ży w obu rodzajach generatorów są identyczne. 

©g ; 
Zauważmy jednak, że jeżeli przy wg wartość |y,| osiąga minimum, to oddziały- 
wanie impedancji obciążającej czwórnik RC na wejściu odwracającym wzmacnia- 
cza staje się słabsze?” aniżeli oddziaływanie takiej samej impedancji na wejściu 
nieodwracającym w generatorach z dodatnimi sprzężeniami selektywnymi, gdy 
|y,| osiąga wartości maksymalne. Jest to różnica istotna zwłaszcza przy małych 
częstotliwościach, kiedy rezystancje R;, R, osiągają bardzo duże wartości, a także 


1) Pomijamy tutaj wszystkie wyrazy zależne od kwddratów małego odstrojenia. 
2) Gdyby |y2| dla wo było zerowe, to prąd płynący przez tą impedancję także byłby zerowy, 
a zatem nie byłoby zupełnie oddziaływania impedancji sumacyjnej na Y> (owo). 


w przypadku stosowania wzmacniaczy o względnie małych impedancjach wej- 
ściowych. 

Inne różnice pomiędzy tymi dwoma typami generatorów polegają na nieco innym 
wzmacnianiu harmonicznych w pętli (łącznie ze wzmacniaczem), różnych impe- 
dancjach wejściowych i wyjściowych czwórników sprzężenia zwrotnego, a także 
ich różnej wrażliwości na zmiany pojemności i rezystancji. Dopiero analiza tych 
własności omawianych układów pozwala na pełną optymalizację takich genera- 
torów. Jest to jednak temat wykraczający poza ramy naszych rozważań podsta- 
wowych. 

W dotychczasowych rozważaniach występowały wyłącznie 4-elementowe selek- 
tywne czwórniki RC. Dla przedstawienia pełniejszego przeglądu zagadnień zwią- 
zanych z generatorami RC zbadamy teraz, czy z punktu widzenia stałości czę- 
stotliwości celowe jest powiększenie liczby kondensatorów i oporników tworzą- 
cych obwód sprzężenia zwrotnego. 


Rys. 10-69. Czwórnik 
„podwójne T*” 


Posłużymy się w tym celu przykładem czwórnika 6-elementowego, jakim jest 
układ „podwójne T” pokazany na rys. 10-69a*', stanowiącym naturalne rozwi- 
nięcie czwórników „,T zbocznikowane”, przedstawionych w tablicy 10-2. Transmi- 
tancja napięciowa takiego czwórnika bez obciążenia na zaciskach wyjściowych 
może być opisana zależnością [89] 


wo | . © 


0 
2 
(- zz|+i za (zn + ) 
05 Wo Rn 


przy czym wg = RC" Hodograf wskazu tej transmitancji jest pokazany jakościo- 


wo na rys. 10-69b, przy czym zwraca uwagę, że dla w = wo przesunięcie fazowe 


(10-217) 


y(o) = 


1) Zróżnicowanie elementów tworzących gałęzie wzdłużne (C; 34 Cz, R; 4 Ra) nie daje w ta- 
kim czwórniku istotnej poprawy własności, natomiast wpływa znacząco na impedancję wejściową 
i wyjściową. Dokładniejsza analiza własności czwórnika ,„„podwójne T” w takim ogólnym przy- 
padku patrz np. [89]. 
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9, wynosi (-—- 180”) dla z < 0,5 oraz 0” dla n > 0,5. Dzięki tej własności czwórnik 
„podwójne T” może być wykorzystany dla spełnienia warunku powstawania 
drgań w układzie jak na rys. 10-70a, a zatem nie mającym aperiodycznego sprzę- 
żenia dodatniego. Przy strzałkowaniach przyjętych na tym rysunku 5(jo) = 
= —y(jw), co powoduje, że hodograf transmitancji sprzężenia zwrotnego przy 
warunku 


kf(wo) = 1 


Rys. 10-70. 
Generatory 
z czwórnikami 
„podwójne T” 


ma postać jak na rys. 10-70b. Natomiast w przypadku n > 0,5 hodograf y(jw) 
ma postać taką samą jak przy czwórnikach RC2 zestawionych w tablicy 10-2, 
a to świadczy o tym, że warunki powstawania drgań mogą być teraz spełnione 
w układzie pokazanym na rys. 10-70c. W takim przypadku ogólne 


Bio) = £—y(jo) (10-218) 
co prowadzi do hodografów przedstawionych na rys. 10-70d. Tutaj transmitancji 
€, odpowiada stan, w którym 


[E-y(ioo)]lk = 1 (10-219) 
Po tych wstępnych rozważaniach wyznaczymy teraz dobroć zastępczą generatora 
z czwórnikiem ;,podwójne T” przy n < 0,5. Zauważmy, że dla o. % wg zamiast 
(10-217) możemy napisać 


YPGO)|ozao izy = I (10-220) 
2 SE orm +1) 
Q 


Mnożąc licznik i mianownik tej transmitancji przez wartość sprzężoną z mianow- 


Ds JE: = o | ; 
nikiem i pomijając jako „„małe” wyrazy LA otrzymujemy 
o 


„te Aber-izfa](-s 
Y(J0)|nzac = M 


gdzie M — liczba rzeczywista. Stąd 


(2) (=) (21) 
2 |wo 009 n 
SR eM M 
a 2(2n+ 1) | ©—0g 
" (n-1)(2n7+n+1l) w 
W rozpatrywanym przypadku f(jo) = —y(jo), tzn. gg = 180”-+g,, a zatem 
tggp = tg(180*+9,) = tg, (10-223) 
Z rysunku 10-70b widać, że bardzo małym odstrojeniom Aw od pulsacji wę 
odpowiadają wartości gg bliskie zera, a więc w przybliżeniu możemy przyjąć 


(10-222) 


2(2n+1) 10—09 


tePp Z Pp Z n-DQrż+n+1l) 0. (10-224) 
a więc 
0Qg o 2(2n+ 1) 8 , 09 
dw |ozo, (ŻNIDQnt+n+1) «w? (10-225) 
Stąd można wyznaczyć ogólnie dobroć zastępczą 
_ o | 0pp| _ Żn+l 1 | 
22 | dw |„  2n-1 2ni+n+1 (10-226) 


W przypadku spełnienia warunku amplitudowego powstawania drgań musi jed- 
nak zachodzić określona zależność pomiędzy wzmocnieniem wzmacniacza k 
i współczynnikiem n. Mianowicie, wyznaczając na podstawie (10-217) wartość 
BGwo) i żądając by B(jwo)k = 1 dostajemy przy k > 1 warunek 


1 1 
ONO RE (10-227) 
który podstawiony do zależności (10-226) daje ostatecznie 
| 1 k—1 1 
Qzlketasj=1 R x 1 25 -k | (10-228) 
ko kż 


W ten sposób pokazaliśmy, że miara dobroci 144 czwórnika „podwójne T” przy 


n < 0,5 wynosi praktycznie > a więc jest o kilkadziesiąt procent większa od 
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miar dobroci możliwych do uzyskania w przypadku czwórników „,T zboczniko- 
wane”. j 
Aże:y pokazać, że jest to maksymalny możliwy zysk z zastosowania układu „„pod- 
wójne T”, rozważmy jeszcze krótko przypadek n > 0,5. Zauważmy, że przy każ- , 
dej wartości n półokręgowi hodografu odpowiada taka sama zmiana pulsacji 
w granicach (0, wg). Oznacza to, że takim samym odstrojeniom Aw odpowiada 
przesunięcie na okręgu hodografu o taki sam kąt © mierzony z jego środka. 
W ten sposób zestawiając dla wspólnego warunku f(wog)k = 1 fragmenty takich 
hodografów dla n < 0,5 oraz n > 0,5 otrzymujemy sytuację jak na rys. 10-71. 


Rys. 10-71. Wpływ 
współczynnika m na 
stromość : 
charakterystyki fazowej 
dwg 
"dp 


wg 


CZ) 

0© | o 
w generatorach o układzie jak na rys. 10-70a osiąga wartość największą z możli- 
wych przy danym wzmacniaczu. 


Widać stąd natychmiast, że 5 |n<o,s > ©gln>o,s CO Świadczy o tym, że 


Dzięki temu możemy ogólnie powiedzieć, że zastąpienie czwórnika 
„T zbocznikowane” czwórnikiem „podwójne T”* może o kilkadziesiąt 
procent powiększyć dobroć zastępczą, a tym samym umożliwić uzy- 
skanie większej stałości częstotliwości. Generatory takie są jednak 
znacznie trudniejsze do strojenia i wymagają dla optymalizacji dokład- 
nego dobierania parametrów aż sześciu elementów". Z drugiej strony 
przy zastosowaniu oporników i kondensatorów o kilkuprocentowych 
tolerancjach trzeba się liczyć z takim pogorszeniem własności czwór- 
nika ,„podwójne T”, że stają się one bardzo bliskie własnościom czwór- 
ników ,,T zbocznikowane” przy analogicznych tolerancjach elementów. 
1) W generatorach RC z czwórnikami ,,T zbocznikowane”” dwa dodatkowe oporniki realizujące 
sprzężenia aperiodyczne są na ogół elementami obwodu ograniczenia i stabilizacji amplitudy i nie 
muszą być dobierane z warunku na © czy f(wo) = » Dodajmy, Że stosowane są także czwór- 


niki „podwójne T”, w których rezystancja poprzeczna nR jest uzależniona od amplitudy sygnału 
wyjściowego dzięki zastosowaniu termistora, żarówki czy odpowiednio sterowanego tranzystora 
unipolarnego — co prowadzi do jej ograniczania i stabilizacji [103]. 


— 


Jest to podstawowy powód, dla którego czwórniki „„podwójne T”” stosujemy sto- 
sunkowo rzadko, zwłaszcza w generatorach średnich częstotliwości produkowa- 
nych seryjnie. 

Można oczekiwać, że inne czwórniki 6-elementowe [93], [94] mają podobne włas- 
ności transmisyjne i wnioski uzasadnione dla czwórnika „podwójne T” traktować 
jako ogólne. 

Dodajmy na koniec, że selektywne sprzężenie zwrotne w omawianych generato- 
rach może być zrealizowane także przy zastosowaniu linii RC'i to zarówno jedno- 
rodnych, jak też niejednorodnych. W szczególności można wykonywać filtry 
z jednorodnymi liniami RC o własnościach jakościowo zbliżonych do własności 
czwórnika „podwójne T”. Przykład takiego filtru przedstawia rys. 10-72a, a ho- 


a. R 
o- ————0 
Ę j ę U; 
2 Ki | 
O- © 


dografy jego transmitancji y(jv) przy różnych wartościach R/R; są przedstawione 
na rys. 10-72b [75]. Pulsacja wg, przy której Imy ma wartość zerową może być 
wyznaczona w takim filtrze z zależności [75] 


= dB (10-229) 


09 R 


C R 
1-+0,02 | 17,786— —— 
Ry 


Widać, że gdy R/Ry > 17,786 zmiany transmitancji w otoczeniu wy zachodzą 
podobnie jak w czwórniku ,„podwójne T” przy n < 0,5, natomiast wartościom 
R/R; <£ 17,786 odpowiadają przebiegi y(jv)-r przy n > 0,5. Świadczy to o przy- 
datności takich filtrów do generacji drgań sinusoidalnych bądź w układzie jak 
na rys. 10-70a (przy R/R; > 17,786), bądź w układzie z rys. 10-70b w pozostałych 
przypadkach. 

Jakkolwiek czwórniki z liniami RC tworzą potencjalnie bardzo szeroką klasę 
układów, to jednak dotychczas brak jest ogólnej analizy ich przydatności do gene- 
ratorów, co wynika z trudności technologicznych przy ich realizacji z niewielkimi 
tolerancjami parametrów i w konsekwencji z bardzo rzadkich przypadków ich 
stosowania. 
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Rys. 10-72. Przykład 
filtru zerowego RC 

o stałych rozłożonych 
(a) i hodografy wskazu 
jego transmitancji 
napięciowej 8 (b) [75] 
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b. Wpływ wzmacniacza na częstotliwość generowanego sygnału 


Wzmacniacz oddziałuje na częstotliwość generowanego sygnału poprzez 
wnoszone przesunięcie fazy, impedancje: wejściową i wyjściową, a także 
dlatego, że wprowadza zniekształcenia nieliniowe, tzn. wytwarza har- 
moniczne, naruszające bilans mocy urojonych. 


Ponieważ te własności wzmacniacza mogą ulegać zmianie pod wpływem wahań 
temperatury, napięć zasilających itp., to przy opracowywaniu generatorów o dob- 
rej stałości częstotliwości trzeba w maksymalnym stopniu ograniczać ich oddziały- 
wanie poprzez wybór właściwych typów wzmacniaczy, optymalnych czwórników 
selektywnych RC oraz zastosowanie układów ograniczania i stabilizacji amplitudy. 


Decydujące oddziaływanie wzmacniacza na częstotliwość sygnałów 
wynika z przesunięcia fazy gx. 


W. przypadku wzmacniaczy operacyjnych o ich charakterystykach częstotliwościo- 
wych decyduje — jak wiemy z rozdziału 7 — rozkład biegunów transmitancji. 
Załóżmy, że pulsacja generowana w, znajduje się w zakresie niewielkich przesunięć 
fazowych wzmacniacza związanych z najniżej położonym biegunem o pulsacji 
©g, przy Czym 


0,log < Wg < Wp 


co dla charakterystyki fazowej wzmacniacza pozwala przyjąć aproksymację 
„asymptotyczną” 


— Tt 0 
Q%k |ozzas, = "4 ( 1+1g a (10-230) 


Ponadto załóżmy, że pulsacja w, (wskutek małej wartości gy) niewiele odbiega od 
pulsacji wg czwórnika RC, co pozwala napisać 


OGg 20z 
a m ; pi) s ET (5a 10-231 
Paloma, R 3 M (09—0) : (09—0) ( ) 
Bilans faz 

Pix(0z) = —Pę(0) (10-232) 


po uwzględnieniu zależności (10-230) i (10-231) można zapisać w postaci - 


= PRE GERE Sud 10-233 
o (Wo 0) = Z(1+s--) ( ) 


Przyjmując dalej, że A© = 09—0;, oraz 


Ao Ao| 1fAo|” 
In|1+—] * ——|—— 
©0y Wy 2 | Gg 


zamiast równania (10-233) otrzymujemy 


| $in10 * 20.|(22) -|mi 10 +29;] (2) Ś 


4 09 , 
+= 1+1g zo =0 (10-233') 
Stąd dla Qz > 1 dostajemy rozwiązanie przybliżone 


0g 
Ao SPR 2/0 
— m (0,393 EA ZE (2, | 10-234 
s 0 |, 02 (10-234) 
łub równoważnie 
2) 
r(ęe, o.) 
> ŻE 2 (10-234') 
0 wo 
1+/ (22, o.) 


Z zależności tych wynika, że Ao > 0, tzn. pulsacja w, jest nieco mniejsza od wg, 
przy czym to odchylenie częstotliwości jest tym znaczniejsze, im wg jest bliższe 
wg, a dobroć zastępcza Qz (proporcjonalna do wzmocnienia k) — mniejsza. 


Zmiana napięć zasilających i temperatury powoduje przesunięcie biegunów trans- 


mitancji, tzn. zmianę wg, a ponadto poprzez zmianę wzmocnienia oddziałuje na 
dobroć zastępczą Qz. 


Rys. 10-73. Wpływ 
zmiany przesunięcia 
fazy 0, na pulsację 
generowanego 
sygnału 


Załóżmy, że z dowolnej przyczyny przesunięcie fazowe wzmacniacza w otoczeniu 
©, zmieniło się o wartość 04, przy czym nachylenie charakterystyk fazowych 


wzmacniacza Em jest znacznie mniejsze od nachylenia charakterystyki 
©RU a 

fazowej sprzęgającego czwórnika RC. Otrzymujemy wówczas sytuację jak na rys. 

10-73a, przy czym trójkąt 4BC można uważać za zbliżony do trójkąta prostokąt- 


nego ABC, pokazanego na rys. 10-73b. W tym ostatnim przypadku mamy” 


— z (10-235) 


Gg Wą 


1) Zakładamy tutaj dla uproszczenia, że zmiana Bg, nie jest skorelowana ze zmianą 6Qz (poprzez 
zmianę wzmocnienia). 
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a ponadto 

OG e N 

Ja "M (10-236) 
co daje łącznie 

ów 1 


Wynik ten oznacza, że wrażliwość pulsacji sygnału generowanego na 
zmiany przesunięć fazowych we wzmacniaczu jest tym mniejsza, im 
dobroć zastępcza Qz = Mąk jest większa. 


Oddziaływanie impedancji wejściowej wzmacniacza na bilans przesunięć fazowych, 
a tym samym częstotliwość sygnału stanie się oczywista, jeżeli rozpatrzymy przy- 
kładowy schemat zastępczy obwodu wejściowego generatora, pokazany na rys. 
10-74. Widać z tego rysunku, że wartości R,, R., C,, C, oddziałują w ogólnym 
przypadku na transmisję zwrotną, a przez to na bilans przesunięć fazowych w ge- 


Rys. 10-74. 
Hustracja wpływu 
impedancji 
wejściowych 
wzmacniacza na 
częstotliwość sygnału 


neratorze, a tym samym i na częstotliwość”. Warto przy tym zauważyć, że oddzia- 
ływanie to dotyczy także sprzężenia „aperiodycznego””, a nie tylko selektywnego 
(w tym przypadku ujemnego). W zakresie średnich częstotliwości i przy nowo- 
czesnych wzmacniaczach operacyjnych o dużych impedancjach wejściowych 
wpływ ten jest na ogół bardzo nieznaczny, a przy tym pojęciowo prosty i możliwy 
do skompensowania w czwórniku sprzęgającym RC i dlatego nie będziemy te- 
matu tego omawiać bardziej szczegółowo. 

Podobnie wygląda wpływ impedancji wyjściowej, z tym jednak zastrzeżeniem, 
że samo pojęcie tej impedancji w przypadku stopni końcowych wzmacniacza, 
pracujących często w klasach B lub AB, jest wieloznaczne i może być traktowane 
jedynie jako „,pierwsze przybliżenie” obwodu nieliniowego. 

Natomiast na dokładniejszą analizę zasługuje wpływ składowych harmonicznych 
powstających wskutek nieliniowości tranzystorów we wzmacniaczu. Dla uprosz- 


1) Analiza ilościowa — patrz np. [93]-- [95]. 


czenia rozważań załóżmy, że pomiędzy napięciem wyjściowym wzmacniacza u 
i napięciem wejściowym u; , jak na rys. 10-75a, nie występuje opóźnienie czasowe 


(7: z o. natomiast charakterystyka przejściowa u = f(u,) ma postać linii 
jak na rys. 10-75b. Jeżeli w układzie o takich własnościach powstaje w stanie 


ustalonym sygnał okresowy o okresie 7, to z „„bezpętlowości”” charakterystyki 


a b u 
£ 
Rys. 10-75. 
Interpretacja Uly 
graficzna napięć u;, 
uą i charakterystyki 
przejściowej 
wzmacniacza 
wynika, że 
f u, du, = f du, =0 (10-238) 
T T 
Przyjmując [93], że w stanie ustalonym 
| 00 
u, = > U;,cos(not + g,) (10-239) 
n=l 
» i 
U = U,„Cos(mot +y,,) (10-240) 
m == l 
dostajemy 
00 
du, — 0, 
A mo U sinfnot + ym) (10-241) 
mz=l 
Wyznaczając stąd du, i podstawiając obok (10-239) do (10-238) otrzymujemy 
0 © 1 2. T 
u, du, = — . M©U; U, | cos(not+g,) ' sin(mot+wy„)di 
ł 2 
(10-242) 
Ponieważ 
r 0 dla nźćm 


t * gi t = ; 
cos(not-+-g,) * sin(mot +y,„)dt 5 oz dk „sA 
zamiast (10-242) możemy napisać 
= 3 no 3zE U e sin(y, = Pn) = 0 (10-242') 


n= l 
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albo wobec w +4 0, T 4 0 


2 nU;„U„sin(g,—v„) = 0 (10-243) 
n=l 

Wprowadzimy teraz do naszych rozważań: 

-— moduł transmitancji zwrotnej dla n-tej harmonicznej 


Un 
Bun 2 
Ux 
— zawartość harmonicznych w napięciu wyjściowym 
hun i Uzn 
U 
Pozwala to zależność (10-243) zapisać w postaci 
00 sa 1 00 
> nBun UZ, U2 sin(9, —Y) = 2 NByun bin SIN(P, — Y7) =0 
n=l z n=l 


(10-244) 
Zauważmy następnie, że Q,—vy, = Qg(nw) = Qgn, a dalej 
Busin(n— vr) = Bunsinpp, = Imó (10-245) 
i z sumy (10-244) przenieśmy na drugą stronę równania wyraz odpowiadający 
n = 1. Otrzymamy wtedy dla pulsacji podstawowej generowanego sygnału waru- 
nek 


a | 
Im8,(0) = — Y nę tmó,(no) (10-246) 
n=2 
Załóżmy, że pulsacja ta (wobec gy = 0) jest bardzo bliska pulsacji wo czwórnika 
RC, przy czym zachodzi zależność | 
W = Wyo+A0y 
gdzie Awy — nieliniowa poprawka częstotliwości. 
Rozwijając Im B.(a) na szereg w otoczeniu wę mamy 


Z) 


'Av+ ... (10-247) 


wg 


Imf,(0) = Imf,(0)-+ = 
Ponieważ Im$8,(0o) = 0 to dla Av = Aoy mamy stąd 


Im5,(0) z Almf.(o) Ę - Avy (10-248) 


Podstawiając teraz do). do (10-246) otrzymujemy ostatecznie dla nieliniowej 
poprawki częstotliwości 


EE SENAC V. nkżnimf,(no) (10-249) 
0lmf,(0) = 


00 


wo 
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Wyznaczmy jeszcze zależność pomiędzy gb: 'a dobrocią zastępczą Qz. Mamy 
m$, 
t kz) A 
898 Ref, 
a więc 
CA |ee tg ca. z 
w ' 00 Ref, 
o0lm Ś, a Reś, 
R Bu > So Bu a 
= —— 2 (10-250) 
Re?*8,+ 1Im?5, 
Dla o = 09  Imf,l., = 0, zatem 
08] „1 | 9lm$,| a Śgz (10-251) 
do wo Ref, Wy 00 00 09 


Uwzględniając jeszcze, że przy spełnieniu warunku amplitudowego kf(vg) = 1 
mamy 


Qz = MQk (10-252) 
Ref,|., = P(0v) = 1/k (10-253) 
Z zestawienia (10-251), (10-252), (10-253) oraz (10-249) otrzymujemy 
0: Raf eta 
AQy Z —————| * nhż,Ilm8,(no) = 
|S* zo wlllę SU 
4 ż 
= RY nhżimf,(no) (10-254) 
2Mę — 


Zależność ta pokazuje, że harmoniczne oddziałują na częstotliwość 
sygnału w sposób zależny od struktury i parametrów czwórnika sprzę- 
żenia zwrotnego [Mą, Im5,(no)] i to tym znaczniej, im większa jest 
zawartość harmonicznych, zwłaszcza wyższych rzędów. Stąd zmiana 
zawartości harmonicznych spowodowana np. zmianą obciążenia ge- 
neratora, wahaniami temperatury czy napięć zasilających wywołuje 
zmianę nieliniowej poprawki częstotliwości, a tym samym przestraja 
generator. 


Z analizy ilościowej tego oddziaływania [95], [96] wynika jednak, że w dobrze 
zaprojektowanych generatorach, z właściwymi czwórnikami sprzęgającymi RC, 
wpływ harmonicznych jest pomijalnie mały wobec np. oddziaływania przesunięć 
fazowych we wzmacniaczu. Szczególnie niewielkie będzie to oddziaływanie w ge- 
neratorach z zewnętrznym ograniczaniem i stabilizacją amplitudy, które są dzisiaj 
układami stosowanymi nieomal wyłącznie, a odznaczają się liniową pracą wzmac- 
niacza operacyjnego ze znikomo małą zawartością harmonicznych. Z tego też 
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względu nie będziemy przeprowadzać szczegółowej analizy — z punktu widzenia 
wpływu harmonicznych — dotyczącej optymalnego wyboru struktury i para- 
metrów czwórnika selektywnego RC”. 


c. Ograniczanie i stabilizowanie amplitudy sygnału 


Rozważania dotyczące narastania oraz ustalania się drgań w generatorach RC 
rozpoczniemy od krótkiej analizy układu pokazanego na rys. 10-76. Jeżeli wzmac- 
niacz operacyjny z aperiodycznym ujemnym sprzężeniem zwrotnym, obwiedzio- 


Rys. 10-76. Generator z czwórnikiem Wiena 


ny na rysunku linią przerywaną, potraktujemy jako człon wzmacniający, to otrzy- 
mamy sytuację identyczną jak w układzie modelowym z rys. 10-63. Tak więc 
generator taki jest opisany równaniem o postaci jak w zależności (10-186'), 
a więc 


d?u, du, 


gr +20r-q6 +ożu, = 0 (10-255) 

przy czym 
_ (l=kp) RzC, + Ry C1+ R2C3 

20, = a (10-256) 
gdzie 

kę = Ę m (10-257) 

1+7%_5 
R;+ R; 


Jeżeli przy małych amplitudach sygnałów ór < 0, to powstaje proces narastania 
drgań, który może być tutaj przerwany jedynie ograniczeniem przez nieliniowości 
tranzystorów wzmacniacza. Kiedy górna częstotliwość graniczna wzmacniacza 
jest znacznie większa od częstotliwości generowanej (co oznacza, że qy(w,) Z 
m (0), wówczas przy przejściu do pracy dużymi sygnałami można napisać 


u, = ks(U;)u, (10-258) 


1) Patrz np. [95], [96], [98], [99]. 
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gdzie kz(U,) jest wzmocnieniem składowej podstawowej przy danej amplitudzie 
U,'. Wprowadzając takie uzależnienie u,(£) od u,(t) do równania (10-255) otrzy- 
mamy po prostych przekształceniach 


dżu kr(U,) | du, > | 
= — * = =0 10-259 
dr2 zli » dr +05 u; ( )) 
gdzie 
= R; C,+R C, + R li 
7 Ri RąC1 Cz 
Ry | 07 
Yo F 0 PGR 
Z równania (10-259) widać, że narastanie drgań rózpoczyna się wówczas, kiedy 
kz(U, m 0) > o (10-260) 
natomiast kończy przy wartości U,., wynikającej z warunku 
1 — FrlUso) = (0 (10-261) 
Yo 


Przykładowo, gdyby R; = Rą, C+ = C3, to Yo = 3 i amplituda drgań narasta 
do momentu, w którym 
kę(U;w) = Yo = 3 


ridb) 


kr(d5) 


lp=FUg) 


Rys. 10-77. Ilustracja 
rozwiązania 

równania (10-261) dla stanu 
ustalonego generatora R; == R, 
c. 1 — C 


A. 
go 


U5 


Ś (5 oo 


Graficzny sens zależności (10-261), nazywanej warunkiem podtrzymywa- 
nia drgań, przedstawia rys. 10-77. Z rysunku 10-77b wyraźnie widać, że 
punkt odpowiadający stanowi ustalonemu znajduje się w takim generatorze na 
nieliniowej części charakterystyki dynamicznej wzmacniacza U, = p(U,) w za- 
kresie dużych amplitud zarówno U,, jak też U,. Oznacza to, że we wzmacniaczu 
wystąpiłyby w stanie ustalonym duże Zniekształcenia nieliniowe, a sygnał wyj- 
ściowy byłby bardziej zbliżony do fali prostokątnej aniżeli do sinusoidy?”. Naj- 
prostszym sposobem na usunięcie tej wady omawianego generatora jest zastoso- 
wanie w obwodzie sprzężenia aperiodycznego oporników o rezystancji zależnej 
od wartości skutecznej lub amplitudy napięcia. 


1) Patrz p. 10.2.2.2 — Quasi-liniowa teoria generatorów sprzężeniowych. 
2) Przy założeniu, że kr(U, £ 0) > 3. 
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względu nie będziemy przeprowadzać szczegółowej analizy — z punktu widzenia 
wpływu harmonicznych — dotyczącej optymalnego wyboru struktury i para- 
metrów czwórnika selektywnego RC”. 


c. Ograniczanie i stabilizowanie amplitudy sygnału 


Rozważania dotyczące narastania oraz ustalania się drgań w generatorach RC 
rozpoczniemy od krótkiej analizy układu pokazanego na rys. 10-76. Jeżeli wzmac- 
niacz operacyjny z aperiodycznym ujemnym sprzężeniem zwrotnym, obwiedzio- 


Rys. 10-76. Generator z czwórnikiem Wiena 


ny na rysunku linią przerywaną, potraktujemy jako człon wzmacniający, to otrzy- 
mamy sytuację identyczną jak w układzie modelowym z rys. 10-63. Tak więc 
generator taki jest opisany równaniem o postaci jak w zależności (10-186'), 
a więc 


2 

pc +20; e +ożu, = 0 (10-255) 

przy czym 
p (1-k,) R, l; + Ry 1 + RC 

20 = ARGE 7 (10-256) 
gdzie 

AZ EM (10-257) 

faz 2 
R, TF R, 


Jeżeli przy małych amplitudach sygnałów óp < 0, to powstaje proces narastania 
drgań, który może być tutaj przerwany jedynie ograniczeniem przez nieliniowości 
tranzystorów wzmacniacza. Kiedy górna częstotliwość graniczna wzmacniacza 
jest znacznie większa od częstotliwości generowanej (co oznacza, że q,(w,) 
m 0), wówczas przy przejściu do pracy dużymi sygnałami można napisać 


u = kz(U,)u, (10-258) 


1) Patrz np. [95], [96], [98], [99]. 
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gdzie k;(U,) jest wzmocnieniem składowej podstawowej przy danej amplitudzie 
U,". Wprowadzając takie uzależnienie u,(£) od u,(t) do równania (10-255) otrzy- 
mamy po prostych przekształceniach 


dłu kę(U.) du, 2 
s =: Lej Rosa = (0 10-259 
diż +|i 7 dt +09 U ( ) 
gdzie 
wa R, C,+R C + RC; 
R, RC, G, 


Yo S Rye 


Z równania (10-259) widać, że narastanie drgań rózpoczyna się wówczas, kiedy 
kę(U, x 0) > yo (10-260) 
natomiast kończy przy wartości U,., wynikającej z warunku 
1_FFUs0) _ 9 (10-261) 


Yo 
Przykładowo, gdyby R, = R, C; = Cz, to yo = 3 i amplituda drgań narasta 


do momentu, w którym 
kę(U;») = Yo = 3 


Ó 
Arld$) 
Krt0) 
3 

Rys. 10-77. Ilustracja 
rozwiązania 
równania (10-261) dla stanu 
ustalonego generatora Ry = Ra, 5 
Ci = C lĄ 0O o Uę 00 


Graficzny sens zależności (10-261), nazywanej warunkiem podtrzymywa- 
nia drgań, przedstawia rys. 10-77. Z rysunku 10-77b wyraźnie widać, że 
punkt odpowiadający stanowi ustalonemu znajduje się w takim generatorze na 
nieliniowej części charakterystyki dynamicznej wzmacniacza U, = p(U.) w za- 
kresie dużych amplitud zarówno U,, jak też U,. Oznacza to, że we wzmacniaczu 
wystąpiłyby w stanie ustalonym duże zniekształcenia nieliniowe, a sygnał wyj- 
ściowy byłby bardziej zbliżony do fali prostokątnej aniżeli do sinusoidy”. Naj- 
prostszym sposobem na usunięcie tej wady omawianego generatora jest zastoso- 
wanie w obwodzie sprzężenia aperiodycznego oporników o rezystancji zależnej 
od wartości skutecznej lub amplitudy napięcia. 


1) Patrz p. 10.2.2.2 — Quasi-liniowa teoria generatorów sprzężeniowych. 
2) Przy założeniu, że kę(U, Z 0) > 3. 
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Jeżeli sprzężenie aperiodyczne ma charakter ujemny, wówczas realizacje tej za- 
sady mogą mieć postać pokazaną na rys. 10-78. Na rysunku 10-78a jest pokazany 


układ z ograniczaniem termistorowym”. Wzrost amplitudy U; powoduje wzrost 
wartości skutecznej napięcia na termistorze, a przez to jego silniejsze grzanie 


i szybkie powiększanie sygnału zwrotnego. Przy określonej wartości U, sprzę- 
żenie ujemne staje się tak silne, że zostaje spełniony warunek 

k;(U2) = yo 
i układ osiąga stan ustalony. 


r [Uż.To) Uz CZD 6 (0) 


Rys. 10-78. Proste układy zewnętrznego ograniczania i stabilizacji amplitudy 


Amplituda U; , odpowiadająca takiemu stanowi, wcale nie musi być 
duża, a w szczególności może leżeć w zakresie liniowej pracy wzmac- 
niacza operacyjnego. 


Zakładając, że wskutek bezwładności cieplnej rezystancja termistora zależy tylko 
od wartości skutecznej napięcia, a nie nadąża za zmianami wartości chwilowej, 
otrzymujemy w stanie ustalonym układ praktycznie bez elementów nieliniowych, 
a to świadczy o znikomo małej zawartości harmonicznych. | 


Zauważmy jeszcze, że układ taki przeciwdziała zmianom amplitudy U, 
jakie mogłyby powstać w wyniku np. zmian obciążenia, napięcia za- 
silającego czy temperatury. 


Mianowicie, gdy tylko U, maleje, następuje wzrost rezystancji termistora, a przez 
to osłabienie ujemnego sprzężenia zwrotnego, powodujące wzrost wzmocnienia 
kz i tym samym kompensującego przyrost napięcia AU. 

Dokładnie tak samo działa układ z rys. 10-78b, z tym tylko zastrzeżeniem, że jest 
tutaj zastosowana żarówka (zazwyczaj specjalna lub tzw. telefoniczna 12 --24 V, 
50 mA), a więc element o dodatnim współczynniku temperaturowym rezystancji. 
Wzrostowi U, towarzyszy tutaj zatem wzrost rezystancji żarówki, a tym samym 
nasilanie ujemnego sprzężenia zwrotnego. Wadą żarówki jest stosunkowo duża 
moc potrzebna do prawidłowego działania takiego układu, natomiast zaletą 


1) Symbole NTC i PTC są skrótami nazw: Negative Temperature Coefficient oraz Positive 
Temperature Coefficient i oznaczają odpowiednio oporniki o ujemnym współczynniku tempera- 
turowym rezystancji, tzn. termistory, oraz o dodatnim współczynniku temperaturowym, 
tzn. pozystory. 


praca przy stosunkowo wysokiej temperaturze, dzięki czemu oddziaływanie 
wahań temperatury otoczenia jest znacznie słabsze. 

Możliwe jest także ograniczanie i stabilizowanie amplitudy z zastosowaniem pozy- 
storów — jak na rys. 10-78c — jednak rozpowszechnienie tych elementów, a w re- 
zultacie i takich układów jest niewielkie. 

Po takim opisowym omówieniu układów z rys. 10-78 przeprowadzimy teraz ich 
uproszczoną analizę. Bilans napięć w stanie ustalonym i przy założeniu, że od- 
powiada on liniowej pracy wzmacniacza operacyjnego, którego przesunięcie fazo- 
we jest znikomo małe, [tzn. y(v,) £ y(0g) = yo] można napisać w postaci za- 
leżności 


U>% ai YokUz4—E,(U2a; T)kUe (10-262) 


Transmitancja obwodu sprzężenia ujemnego zależy zarówno od amplitudy U, 
jak też ogólnie temperatury otoczenia i w najprostszym przypadku może być 
opisana zależnością 


6, Z Gio +aU>+bT, (10-263) 
Podstawiając (10-263) do bilansu stanu ustalonego (10-262) otrzymujemy 


1+6,(U», To)k = 1+(610+aU>,+bT,)k = yok (10-264) 
a stąd 


Ua = ZOZ Ć0 ETU (10-265) 


Jeżeli teraz dowolny czynnik (np. wymiana wzmacniacza operacyjnego) spowoduje 
zmianę wzmocnienia o Ak, to zgodnie z (10-264) musi wystąpić także zmiana 
AU3k. Podstawiając do (10-264) k+ Ak oraz U, +AUx,i uwzględniając (10-265) 
otrzymamy 


— 1 
Podobnie zmiana temperatury otoczenia o A7. przy założeniu, że nie wpłynie 
na wartość yo (tzn. transmitancję selektywnego czwórnika RCI) spowoduje 


przyrost amplitudy AU>q, jaki można wyznaczyć z (10-264). Jego wartość wynosi 


AUqr = AT (10-267) 
W ten sposób pokazaliśmy, że omawiane układy ograniczania i stabilizacji po- 
winny cechować duże wartości liczbowe współczynnika a, małe wartości b, a po- 
nadto, że skuteczność takiej stabilizacji jest proporcjonalna do kwadratu wzmoc- 
nienia. 

Oczywiście wartości współczynników a i b wynikają w takim przypadku z włas- 
ności termistorów czy żarówek i nie mogą być kształtowane dowolnie. Stąd też 
uzyskiwane stałości amplitudy są w takich układach co najwyżej rzędu 1-2, 
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[103], a zawartości harmonicznych (zwłaszcza w układach z żarówkami, wymaga- 
jącymi większych amplitud) najczęściej ok. 174. 

Dodajmy, że zawartość harmonicznych znacznie wzrasta, kiedy zmiany 

rezystancji termistora czy żarówki zaczynają nadążać za zmianami 

wartości chwilowej sygnału wyjściowego. | 
Przy typowych wartościach termicznych stałych czasowych (rzędu kilku sekund) 
ogranicza to od dołu zakres częstotliwości generowanych w takich układach do 
kilkunastu—kilkudziesięciu Hz. Można oczekiwać, że zastosowanie tego rodzaju 
ograniczania amplitudy przy aperiodycznych sprzężeniach dodatnich, tzn. z czwór- 
nikami RC2, dałoby zbliżone wyniki”. 


b 


Rys. 10-79. Własności tranzystorów unipolarnych jako oporników sterowanych napięciem 
bramka-źródło 


1) Zauważmy, że tutaj wzrost amplitudy U musi osłabiać sprzężenie dodatnie, co oznacza, 
że termistory, żarówki itp. muszą być włączane inaczej aniżeli w układach z rys. 10-78. 


Lepsze własności generatorów można natomiast uzyskać wykorzystując tranzy- 
story unipolarne jako elementy o rezystancji uzależnionej od amplitudy napięcia 
wyjściowego. Prosty układ tego rodzaju omawialiśmy już poprzednio w zastoso- 
waniu do generatorów ŁC (patrz rys. 10-43). 

Przypomnijmy, że przy małych napięciach dren-źródło zależność ip = f(up) 
w tranzystorach unipolarnych, zarówno złączowych J-FET, jak też z izolowaną 
bramką MOS-FET, jest bardzo zbliżona do liniowej. Oznacza to, że patrząc od 
strony zacisków dren-źródło tranzystor zachowuje się w tych warunkach prawie 
identycznie jak opornik liniowy. Równocześnie rezystancja na tych zaciskach 
bardzo wyraźnie zależy od napięcia pomiędzy bramką i źródłem, przy czym 
stromość charakterystyki Ry, = P©(Upz) jest szczególnie duża przy napięciach 
Ugz zbliżonych do napięcia odcięcia Up. 

Przykładowo w tranzystorze J-FET z kanałem p charakter tych zależności jest 
jak na rys. 10-79a. Symbole TA i TB odpowiadają tutaj dwu różnym typom 
tranzystorów, jak widać o zróżnicowanych napięciach odcięcia Up. Zauważmy, 
że przy kanale p napięcie sterujące rezystancję R,, musi mieć polaryzację dodat- 
nią. 

Podobnie na rys. 10-79b pokazano jakościowo charakter omawianych zależności 
w przypadku tranzystora z izolowaną bramką (kanał „własny” typu n). Widać, 
że przy tego typu tranzystorze napięcie sterujące rezystancję musi mieć polary- 
zację ujemną. Ważną cechą takich elementów regulacyjnych jest liniowość cha- 
rakterystyk prądowo-napięciowych w zakresie spodziewanych wartości sygnałów, 
Brak takiej liniowości oznacza, że w torze transmisji zwrotnej generatora powstają 
zniekształcenia nieliniowe, w wyniku czego na wyjściu generatora otrzymujemy 
stosunkowo znaczny poziom harmonicznych. 

Typowe charakterystyki samego tranzystora MOS-FET pokazano na rys. 10-79c. 
W przybliżeniu odpowiadają one zależności 


2 
ip = A|(usz- Up)upz— sz | (10-268) 


Jeżeli jednak zrealizujemy sprzężenie zwrotne z dwu oporników R o identycznych 
rezystancjach jak na rys. 10-79d, wówczas oczywiście będzie 


jęg Z q 2DZ (10-269) 


co podstawione do (10-268) daje 


2 


Graficzny obraz tej zależności przedstawia rys. 10-79d. Widać, że wprawdzie dla 
dokonania danej zmiany AR;, potrzeba teraz przyrostu napięcia AUęz większego 
od AU5z w układzie bez sprzężenia zwrotnego, ale za to liniowość charakterystyk 
prądowo-napięciowych jest zdecydowanie lepsza. Stąd też tiką modyfikację „,ele- 
mentu regulacyjnego”” stosujemy w układach ograniczania amplitudy, w których 


ip EZ BEL o.) (10-270) 
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zależy nam na niskim poziomie harmonicznych. Mniejsza czułość napięciowa tego 
rodzaju zlinearyzowanych ,,oporników” wymaga jednak wprowadzenia do pętli 
regulacyjnej wzmacniaczy o małych dryftach, co komplikuje układ i ogranicza 
ich zakres zastosowań. 

Najprostszy generator z ograniczaniem amplitudy przez zastosowanie tranzystora 


złączowego jest pokazany na rys. 10-80a. Wzrostowi amplitudy U; towarzyszy 


b 
mó R Ad iwÓGRĘ sm ——0O 
4 
| 
R; D2 lm, Rą | cz| 
ima rt+ jk c—- i 
R 
R, Lko | Mż 
Ugz *u2 U2 
Tye DR Rys. 10-80. Przykłady realizacji ograniczania 
= 


i stabilizacji amplitudy z zastosowaniem tranzystorów 
unipolarnych 


Ugz ="Gur U2 


wzrost dodatniego napięcia stałego Ugz, co powoduje powiększanie rezystancji 
Rą. i nasilanie ujemnego sprzężenia zwrotnego”. Dzięki temu przy amplitudzie U, 
zależnej od rezystancji Ry i typu tranzystora unipolarnego zostaje spełniony 
warunek B(0) k(U>„) = ]i układ przeciwdziała zmianom tej amplitudy, jakie 
mogą wystąpić z wielu przyczyn. 

Taki prosty układ ma jednak wiele wad. Przede wszystkim zarówno detektor, 
jak też sam tranzystor unipolarny powodują tutaj powstawanie harmonicznych. 
Wynika to z obciążania generatora nieliniową rezystancją wejściową detektora 
i pewnej nieliniowości charakterystyk tranzystora. Ponadto sprawność napięciowa 
„1 takiego detektora jest niewielka [mała wartość współczynnika a w równaniu 
(10-263)] i powstają zmiany rezystancji „„widzianej” przez składowe stałe prądów 
z zacisku (—) wzmacniacza operacyjnego, co prowadzi do jego niezrównoważe- 
nia. | 
Przeciwdziałanie tym wadom jest możliwe np. poprzez modyfikację układową 


1) Gdybyśmy-zastosowali tranzystor J-FET z kanałem n wówczas musi być spełniona zależność 
Upz < 0, co wymaga odwrócenia diody. 


pokazaną na rys. 10-80b. Zniekształcenia nieliniowe są tu znacznie ograniczane 
poprzez zastosowanie opornika separującego R4 i optymalizację rezystancji R3 
i R,, ustalających punkt pracy tranzystora w stanie ustalonym. Ponadto w ukła- 
dzie jest zastosowany detektor z podwajaniem napięcia (tzw. detektor z „pompą 
diodową”) [105], dzięki czemu sprawność napięciowa y,2 jest blisko dwukrotnie 
większa niż w przypadku poprzednim, a ponadto jej zależność od temperatury 
może być wykorzystana do skompensowania zależności R;, od temperatury 
[Zmniejszenie współczynnika b w zależności (10-263)]. W układzie tym jest po- 
nadto zastosowany kondensator C, o reaktancji dostatecznie małej wobec Ryzmin; 
dzięki czemu rezystancja dla składowych stałych od strony zacisku (—) wzmac- 
niacza operacyjnego pozostaje stała, a tym samym stan jego zrównoważenia nie 
jest zależny od amplitudy sygnału wyjściowego. 


x 


Należy podkreślić, że dryft napięcia wyjściowego wzmacniaczy wpływa 
na punkt pracy diod, a tym samym sprawność napięciową detektorów 
i w rezultacie poprzez zmiany Ry, wywołuje dryftowe zmiany amplitudy 
U,. Wynika stąd celowość stosowania wzmacniaczy o małym pozio- 
mie dryftów oraz konieczność starannego ich równoważenia. 


Oczywiście zamiast tranzystorów złączowych J-FET można do ograniczania i sta- 
bilności stosować tranzystory z izolowaną bramką MOS-FET. Prosty układ tego 
typu z tranzystorem o kanale m przedstawia rys. 10-80c. W tym przypadku także 
modyfikacje przedstawione na rys. 10-80b pozwoliłyby uzyskać poprawę własności 
generatora. 

Pewnego komentarza wymaga jeszcze wybór stałej czasowej Tp = RpCp detek- 
tora. Ze względu na szybkość reagowania na zmiany U, powinna być ona moż- 
liwie mała. Jednakże przy małej wartości Ty nie tylko maleje sprawność napięcio- 
wa detektora, ale na zaciskach 2-2 pojawiają się resztkowe składowe o dużych 
częstotliwościach, które poprzez wzmacniający tranzystor unipolarny są podawane 
następnie na wejście wzmacniacza. Tego rodzaju transmisja zwrotna może być 
znacznie skuteczniejsza od wynikającej z dzielnika oporowego R;-R;, i pro- 
wadzić do powstawania drgań pasożytniczych oraz innych zakłóceń w działaniu 
generatora. Z, drugiej strony nadmierne powiększanie wartości tp prowadzi do 
zbyt dużych opóźnień w pętli regulacji, przez co reakcja na np. zmniejszenie 
amplitudy U, powstaje w momencie, gdy już nastąpiło powiększenie tej ampli- 
tudy. Proces tego rodzaju ,niedopasowania” reakcji pętli ograniczania amplitudy 
do aktualnego stanu generatora może narosnąć lawinowo i doprowadzić do po- 
wstania na jego wyjściu sygnału z amplitudą zmieniającą się okresowo w czasie, 
a nawet do okresowego przerywania procesu generacji (drgania typu relaksacyj- 
- nego). Jako wartości kompromisowe i nie dające tego rodzaju zakłóceń są sto- 
sowane zazwyczaj wartości 


Tp = RpCp = (10+20)7T, = (10-:-20)-- (10-271) 
g 
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Ogólnie o generatorach z tego rodzaju ograniczaniem i stabilizacją amplitudy 
można powiedzieć, że w zakresie temperatur -+10--40C pozwałają osiągać 
amplitudy kilka woltów ze stałościami około 0,2--0,4%, i przy zawartościach 
harmonicznych rzędu dziesiątych części procenta (średnio ok. 0,5%). 

Jeszcze lepsze własności, np. zawartość harmonicznych rzędu 0,01%, przy ampli- 
tudzie wyjściowej kilka woltów, można uzyskać w generatorach z ograniczaniem / 
przy użyciu układu mnożącego [104]. Przykład takiego generatora jest pokazany 
na rys. 10-81a. W układzie tym wzmacniacz WI z czwórnikiem selektywnym RC/I 
i opornikami Ra, Ry tworzą konwencjonalny i znany nam już układ generacyjny. 


tó 


Rys. 10-81. Przykład realizacji generatora z ograniczaniem i stabilizacją amplitudy poprzez 
zastosowanie układu mnożącego [104] * 


Sygnał wyjściowy o amplitudzie U, jest tu jednak poprzez diodę DI doprowa- 
dzany do całkującego komparatora ze wzmacniaczem W2, w którym następuje 
porównanie wartości U; z wzorcowym napięciem stałym Ex. Powstający na wyj- 
ściu takiego komparatora sygnał ug(t) w otoczeniu „stanu równowagi” ma po- 
mijalnie małe składowe zmienne [104] i wartość zależną od różnicy (nEx— U), 
tzn. 


UR Z b(nEy— U) , (10-272) 


gdzie n = f (e). Takie napięcie ug obok napięcia u,(t) jest podawane na wejścia 
; : 


układu mnożącego, a zatem na jego wyjściu dostajemy 


uw(t) = auz(O)w(O|v,sv,„ Z ab(nEy— U) uz(t) (10-273) 


Zależność tę można zinterpretować w postaci schematu modelowego pokazanego 
na rys. 10-81b, z którego widać, że odchylenie amplitudy U, od wartości U, 
powoduje powstanie dodatkowego prądu zwrotnego i,, regulującego ujemne 
sprzężenie zwrotne. Nieliniowości unoszone przez układ mnożący mogą być przy 
tym tak małe, że poziom harmonicznych na wyjściu generatora staje się praktycz- 
nie prawie niemierzalny. Oczywiście wymaga to dość złożonej optymalizacji ta- 
kiego układu, obejmującej także wybór typu wzmacniaczy operacyjnych i układu 
mnożącego [104]. 


10.2.4.3. Generatory RC małych oraz dużych częstotliwości 


W generatorach RC pulsacja wytwarzanego sygnału jest odwrotnie 
proporcjonalna do iloczynu rezystancji i pojemności ale ponadto zależy 
od struktury. generatora. 


Ponieważ kondensatory wysokiej jakości (nie elektrolityczne) o pojemnościach 
wielu mikrofaradów są kosztowne i mają duże wymiary, a wielomegaomowe 
rezystancje są porównywalne z małostabilnymi rezystancjami wejściowymi 
wzmacniaczy w generatorach małej częstotliwości (rzędu ułamka, a co najwyżej 
dziesiątków Hz), stosujemy takie struktury, przy których warunek fazowy jest 
spełniony przy możliwie małych wartościach pojemności i rezystancji. 

Jednym z rozwiązań jest zastosowanie układów o kilku członach wzmacniają- 
cych i kilku sprzęgających czwórnikach RC ustalających częstotliwość [93]. 
Schemat blokowy najprostszego generatora tego typu ma postać jak na rys. 
10-82a, a przykładowe realizacje czwórników RC przedstawia rys. 10-82b. Na 
rysunku tym Wa jest dowolną realizacją wzmacniacza o bardzo dużych rezy- 
stancjach wejściowej i wyjściowej”, natomiast Wb podobnie dowolnym wzmac- 
niaczem o bardzo dużej rezystancji wejściowej i możliwie małej rezystancji wyjś- 


Qa 


Rys. 10-82. Przykład 
generatora RC 

z dwoma 
wzmacniaczami 

i dwoma 
czwórnikami 
sprzęgającymi [93] 


1) Może to być wzmacniacz operacyjny objęty odpowiednimi sprzężeniami zwrotnymi lub spe- 
cjalny wzmacniacz z tranzystorami MOS-FET na wejściu. 
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ciowej. Układ taki wytwarza sygnał o pulsacji [93] 
2 R, C1— Rz Cz(C; + C,) 


7  RRR.GCGE, SOSA 
jeśli jest spełniony warunek amplitudowy o postaci 
Ry C, C, + R Cz(C, + C2) 
> ; 
Sm R, RC, C; (10-275) 


Zauważmy, że kiedy C, = C, = C; = C oraz R; > 2R3, to z (10-274) otrzy- 
mujemy 


(10-274') 


a więc przy R, = 2R, możliwość wytwarzania drgań o pulsacjach bliskich zera 
przy ograniczonych wymaganiach co do wzmocnienia zastosowanych wzmacnia- 
czy. 

Konieczność właściwego spolaryzowania wejściowych stopni wzmacniaczy ope- 
racyjnych, a także obwody służące do ich równoważenia, czy wreszcie pominięty 
w tej analizie obwód ograniczania amplitudy powodują, że praktyczna realizacja 
dobrych generatorów tego rodzaju nie jest zadaniem łatwym. Niemniej z przedsta- 
wionego przykładu wynika, że istotnie możliwa jest taka optymalizacja struktu- 
ralna, przy której wymagane: rezystancje i pojemności są stosunkowo małe. 


Szczególnie trudnym problemem w technice generatorów bardzo ma- 
łych częstotliwości jest ich przestrajanie. Wynika to z braku możliwo- 
Ści płynnej zmiany pojemności rzędu wielu mikrofaradów oraz ogra- 
niczonych możliwości regulacji bardzo dużych rezystancji. 


Rozwiązaniem są generatory działające dzięki układowemu modelowaniu rów- 
nań różniczkowych drugiego rzędu, strojone poprzez zmianę wzmocnienia. Dzia- 
łanie ich opiera się na tym, że równanie 


d?x a 
=0Q 10-276 
ma rozwiązanie 
x(t) = Xye”*'sin (Y oś — 6? t) (10-277) 


dążące do sinusoidalnego przy 6 — 0. Modelowy układ tego rodzaju przedstawia 
rys. 10-83. Mamy tutaj dwa integratory, w których w przybliżeniu zachodzą za- 
leżności 

t 


Uwy = "RC e |e0dr (10-278) 


—RC Sw (10-279) 


x 
ś 
a 


przy czym pierwszy z nich pełni równocześnie funkcję sumatora*”. Możemy stąd 
napisać bilans napięć dla zacisków 4-B w postaci 


t 4 
RCS x -gzj(-rc A |qrę gz ba j(- RC dz gr 
9 


dt R,C d 


: z | -b AGU | (10-280) 


Rys. 10-83, Przykład 
generatora modelującego 
równanie różniczkowe 
drugiego rzędu 


Różniczkując to równanie obustronnie względem czasu i porządkując dostajemy 
dłu bi m LĄ | m b3 4 
dż  (R,C RC] dt  RR;C? * 
W ten sposób pokazaliśmy, że istotnie układ z rys. 10-83 modeluje równanie 
II rzędu o postaci (10-276) ze współczynnikiem tłumienia 


=0 (10-281) 


(10-282) 


zależnym od wzmocnień b;, b; wzmacniaczy: nieodwracającego oraz odwraca- 
jącego fazę. 


Najważniejsze jest jednak tutaj stwierdzenie, że 
b 
2 3 
Wy Z 
9 RR;C? 
co świadczy o możliwości strojenia częstotliwości poprzez zmianę war- 
tości b;, tzn. wzmocnienia jednego ze wzmacniaczy. 


(10-283) 


Wadą przedstawionego układu jest nie tylko duża liczba użytych elementów, ale 
przede wszystkim trudność dokładnego ustalenia zerowej wartości 8, warunku- 
jąca sinusoidalny charakter sygnału wyjściowego. 


1) Patrz rozdział 7. 


55% 
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Jedna z możliwości uniknięcia tej trudności wynika z własności układu pokaza- 
nego na rys. 10-84. Zauważmy, że przy założeniu idealności integratorów bilans 
napięć na zaciskach 4-B wejściowego sumatora ma postać 


R; R» C,C ; du ż5 Rp _ Ra C , dua _ Re 
My 02 dł R, na dt R, 


A (10-284) 


p==-—+—Dgranicznik ampl 


Rys. 10-84. 
Generator bardzo 
U3 / małych częstotliwości 
z modelowaniem 
3 ż p równania drugiego 
R, R, Cylą „Luz + R, Raby Cz ad LU. R (7 du, _ ś duz rzędu 
A, X att X, "TEE 675b "aż R, dł 


Stąd otrzymujemy 


d?u> R; 1 du 01002 Rp zal, 

"de URORG dPKRGCG HK = 0 (10-284) 
Tak więc układ z rys. 10-84 opisuje równanie postaci (10-276) z ujemnym współ- 
czynnikiem ó i częstotliwością wg zależną od wartości a, «+, tzn. położenia 
potencjometrów o prawie dowolnej rezystancji. Narastające w takim układzie 
drgania mogą być ograniczone przez nieliniowości wzmacniaczy operacyjnych, 
"jednak wówczas sygnał wyjściowy jest bardzo różny od sinusoidalnego. 
Natomiast kiedy do układu wprowadzimy odpowiedni ogranicznik amplitudy 
(diodowy czy z tranzystorami unipolarnymi) w sposób pokazany linią przery- 
waną na rys. 10-84, wówczas równanie układu przyjmie postać 

2 

ie +20(03) 2 +ożu, = ( (10-285) 
gdzie GUAJCZA = 0, co pozwala generować stabilne drgania sinusoidalne". 
Dla przedstawienia jeszcze jednej realizacji ograniczania i stabilizacji amplitudy 
rozpatrzymy najpierw układ integrujący jak na rys. 10-85a. Jeżeli pominiemy po- 
jemność wejściową wzmacniacza operacyjnego i jego ograniczenia pasmowe?””, to 
będziemy mogli napisać 


1) Pod warunkiem odpowiedniej szybkości działania ogranicznika. | 
2) Jest to możliwe, ponieważ rozważamy zakres bardzo małych częstotliwości. 


Rys, 10-85. 
Generator bardzo 
małych częstotliwości 
z impulsową 
regulacją istabilizacją 
amplitudy [93] 


Sygn regul. 
ł Gad Mi 


7 
Requl. amplit 


co podstawione do bilansu prądów na wejściu daje 


Ur F - 
AM 3 U d [w | 
SARE —jaCZ | ru (10-286) 
Stąd 
- R |1 du» 
U = AE »-|2—R0 di 
lub po oznaczeniu a = 1+R/r,, Tt = RC 
a du» 
U1 AŻ EA (10-287) 


Jeżeli zatem zbudujemy układ jak na rys. 10-85b, wówczas przy założeniach jak 
uprzednio dla napięcia na zaciskach 4-B wejściowego inwertera jednostkowego 
będziemy mogli napisać 


a a du d d 
Ug E "U F -a|-B1-w5e) -ny|-2u=o2 
(10-288) 
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4 


844/10 


5 R 
gdzie:  a,=1+—-, 1r=R;C 


Twe1 


R 
dą = 1+ u Tę = RC 


Fwe2 
Zależność (10-288) można zapisać inaczej w postaci 
du A, a, | 1 A+ ; 
dt2 Ę (5 * Tąką dt * T1 T2 SU k,ką az ? . (10-288 ) 
Wartości a;, r;, k; są dodatnie, a zatem współczynnik tłumienia ó jest także do- 
datni, a stąd napięcie wyjściowe w układzie z rys. 10-85b 
U>(t) = U,e”*sin(j/ oż — 6?t) | 
jest drganiem gasnącym. 
Rozważmy teraz działanie układu z rys. 10-85c. Tutaj dla zacisków 4-B mamy 


— SKICH dT, duą GzTy , duą du 
| i Żak 21 ST LAN "GE" TORÓW ZET TRAC ATE 
(10-289) 
a więc zamiast (10-288') można teraz napisać 
d?u d4 0) du 1 ( A+ _ 
dt? | Tą ką dt > T2 WA M2 1 T2 " 
(10-289') 


Założmy, że napięcie u,(£) jest ciągiem okresowym impulsów prostokątnych otrzy- 
mywanych z przerzutnika wyzwalanego (odpowiednio uformowanym) napięciem 
u-(t), przy czym 

—u,(t) = A;sIn0g£ + Azsin30gt-+ Assin5wgć + ... _ (10-290) 
Rozwiązanie (10-289') ma teraz postać 

U(t) = U(t)|u=0 +u.(t) = 

= Ue” *sin(/ 03 — 621) + U; cosoyt+ R(t) (10-291) 
Pierwszy ze składników wobec 6 > O szybko zanika i w stanie ustalonym ma 


wartość praktycznie zerową. . 
Drugi ze składników jest całką szczególną przy wymuszeniu A;sinwogf, a jak 


można pokazać jego amplituda U, wynosi Ę 
A 
== = 10-29 
Da 2000 Ti T2 (10-292) 


Wreszcie R(t) są składowymi od wymuszeń z pulsacjami 309, 50g, ..., A ich 
amplitudy w takim układzie z dwoma intergratorami są znikomo małe”. W ten 


1) Przykładowo dła 0x 0 amplituda odpowiadająca wymuszeniu Azsin3wot wynosi U; £ 


1 4a EEE ; 
R —— Gp, A WIĘC Jest istotnie bardzo tnała. 
T1T2 B©Ś 


sposób praktycznie dla stanu ustalonego otrzymujemy 
A 
m ———— 10-293 
u-(t) Z0wof 1 Cos wot ( ) 
Zauważmy teraz, że amplitudy składowych widma, np. A,, 43, ciągu 


T 
u,(t) poddamy detekcji (prostowaniu) i tak otrzymane napięcie stałe 
(y„U>) porównamy w układzie różnicowym z napięciem odniesienia Ev, 


l; i 
impulsów prostokątnych zależą od stosunku (>). Jeżeli zatem sygnał 


wówczas uzależnienie w przerzutniku współczynnika wypełnienia ->- 


od różnicy (7, U-E) pozwala zarówno ustalać żądaną wartość 
amplitudy, jak też ją stabilizować. 


Praktyczna realizacja tego rodzaju generatorów, zwłaszcza przy częstotliwościach 
rzędu 0,001 --0,01 Hz, jakkolwiek możliwa nie należy do zadań łatwych i wymaga 
złożonych optymalizacji stałych czasowych układu ograniczania amplitudy. 

Przejdziemy teraz do krótkiego przedstawienia generatorów RC pracujących 
przy dużych częstotliwościach. Zaczniemy od przypomnienia, że we wszystkich 
rodzajach czwórników RC, jakie są stosowane w generatorach „,średnich” czę- 
stotliwości w otoczeniu pulsacji wg zachodzi znaczne tłumienie sygnału. Wymaga 
to stosowania wzmacniaczy o dość dużych wzmocnieniach, a przez to o stosunko- 
wo niewielkich górnych częstotliwościach granicznych. Z tego powodu zastoso- 
wanie tego rodzaju czwórników sprzęgających RC w generatorach dużych czę- 
stotliwości powoduje ich pracę przy stosunkowo dużych przesunięciach fazowych 
wzmacniaczy. Przesunięcia te znacznie zależą od warunków pracy wzmacniacza 
(napięcia zasilającego, temperatury itp.), a ponadto powodują, że w takim przy- 
padku pulsacja sygnału generowanego w, znacznie różni się od pulsacji „quasi- 


-rezonansowej * czwórnika wg, przy której z jest maksymalne. 

Dodatkowo iloczyn RC takich czwórników, odwrotnie proporcjonalny do war- 
tości wy, jest w takim przypadku bardzo mały, co wymaga pracy przy pojemno- 
ściach porównywalnych z mało stabilnymi pojemnościami wejściowymi wzmac- 
niaczy. 

Z tych wszystkich powodów łącznie struktury stosowane przy średnich” często- 
tliwościach pozwalają na wytwarzanie stabilnych sygnałów w pasmie do około 


kilkunastu MHz. 


Istnieją jednak takie czwórhiki RC”, w których transmitancja napię- 
ciowa (przy braku obciążenia na wyjściu) dla pulsacji „„quasi-rezonan- 
sowej”* osiąga wartości większe od jedności. Dzięki temu dla spełnienia 
warunku amplitudowego powstawania drgań wystarczy wzmacniacz 
nawet o wzmocnieniu napięciowym mniejszym od jedności, a więc np. 
wtórnik emiterowy czy źródłowy. 


1) Ogólne warunki realizacji czwórników tego rodzaju — patrz np. [93], str. 192--196. 
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Ponieważ realizacja wtórników o pasmach nawet rzędu setek MHZ nie należy 
do zadań szczególnie trudnych, a równocześnie są one układami o dużych impe- 
dancjach wejściowych, to oznacza, że istnieją możliwości budowania generatorów 
wtórnikowych wytwarzających sygnały o częstotliwościach wynoszących dzie- 
siątki MHz”. 


080 


060 


040 —— 
0 2 4 6 8 10 
Rys. 10-86. Przykładowy czwórnik RC z transmitancją napięciową przewyższającą jedność 


Przykład czwórnika RC o transmitancji napięciowej przewyższającej jedność 
przedstawia rys. 10-86a. W ogólnym przypadku transmitancja ta ma wartość [93] 


( I 
1+—+n|] jx 
m 


———— m (10-294) 
1+|n+— + > +4)i+Gx? 
nm m] 


BuGx) = 


gdzie: x = — 


m, n —jak na rys. 10-86a. 
Dla w = wg otrzymujemy stąd 
pe =0 


n(1-+m-+ mn) 
= 10-295 
PRAO ST „Emme ( ) 


Wartości B,(wg) obliczone na podstawie tej zależności zależą od współczynników 
m in w sposób pokazany na rys. 10-86b. Widać stąd, że istotnie f,(wo) może 
osiągać nawet wartości ok. 1,20, zwłaszcza przy dużych współczynnikach m. 

Z. drugiej strony powiększanie wartości m powoduje wzrost impedancji wyjściowej 
1) W pracy [102] poza ogólnymi rozważaniami na temat optymalizacji czwórników przydatnych 


do generatorów wtórnikowych przedstawiono dane układów modelowych (przestrajanych) 
o częstotliwości / = 65 MHz. 


takiego czwórnika RC (patrz rys. 10-86a), a przez to jego większą wrażliwość 
na obciążanie impedancją wejściową wzmacniacza. 

Ponadto wartości m i n wpływają na stromość charakterystyki fazowej ki 
w otoczeniu w, i dlatego ich wybór wymaga przeprowadzenia takiej dość złożonej 
optymalizacji. 

Przykład prostego generatora wtórnikowego RC jest pokazany na rys. 10-87. 


Rys. 10-87. Prosty generator wtórnikowy RC 


Można budować tego rodzaju generatory wykorzystujące wtórniki złożone (patrz 
rozdział 8), a także z odpowiednio skorygowanymi częstotliwościowo szeroko- 
pasmowymi wtórnikami ze wzmacniaczami operacyjnymi (patrz rozdział 7). 
Szczególnie przydatne są w takich generatorach wtórniki z tranzystorami uni- 
polarnymi, jak wiadomo odznaczające się bardzo dużymi impedancjami wej- 
ściowymi. Możliwe jest także stosowanie czwórników drabinkowych RC o zbli- 
żonych własnościach czy też czwórników o większej liczbie elementów RC, mają- 
cych mniejsze impedancje wyjściowe [102]. 

Można oczekiwać, że dalsze prace nad generatorami tego rodzaju (w tym zawie- 
rającymi linie długie RC) pozwolą na dalsze znaczne rozszerzenie zakresu zasto- 
sowań generatorów RC. 


Dodajmy na koniec, że istnieją także czwórniki RC, w których zwar- 
ciowa transmitancja prądowa przy wg przekracza jedność. Dzięki takim 
czwórnikom możliwe jest spełnienie warunków generacji przy użyciu 
szerokopasmowych wzmacniaczy pracujących w układzie wspólnej 
bazy (WB) [93]. | 


10.3. _ Generatory dwójnikowe (diodowe) 


Postęp w fizyce ciała stałego, a także w technologii przyrządów półprzewodniko- 
wych, pozwolił na wyprodukowanie wielu typów diod, odznaczających się ujem- 
nymi rezystancjami w schematach zastępczych opisujących ich działanie w obwo- 
dach prądu zmiennego. Te ujemne rezystancje mogą służyć do kompensowania 
rezystancji strat (dodatnich), a więc umożliwiać generację sygnałów sinusoidalnych. 
Wyjaśnianie znanych obecnie mechanizmów pracy takich diod nie jest celem tej 
książki. Jednakże wzrastające znaczenie tych elementów — szczególnie w technice 
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mikrofal — nakłania do zachęcenia Czytelnika, aby zapoznał się z pracami spec- 
jalistycznymi z tej dziedziny np. [76]-- [87]. 

Można w uproszczeniu powiedzieć, że diody takie dzielą się dzisiaj na wykorzy- 
stujące zjawiska w złączu (np. diody tunelowe czasami nazywane dio- 
dami Esakiego) lub kontakcie metal-półprzewodnik oraz diody wykorzystujące 
niestabilność rozkładu ładunku przestrzennego w objętości półprzewodnika. Do 
najbardziej znanych przedstawicieli tej grupy należą diody lawinowo-: 
przelotowe oraz diody Gunna. | 

W pierwszym typie — opartym na pracach Reada (1958) — ujemna dynamiczna 
rezystancja powstaje w wyniku jonizacji lawinowej i przelotu przez warstwę za- 
porową. Rozróżniamy przy tym dwa odmienne rodzaje pracy: IMPATT (Impact 
Avalanche-Transit Time) — gdy nośniki dryfują przez warstwę zaporową z maksy- 
malną prędkością, oraz TRAPATT (Trapped Plasma-Avalanche Triggered Tran- 
sit) — kiedy pole w warstwie zaporowej w półokresie ujemnym maleje tak znacz- 
nie, że powoduje znaczne zwolnienie dryftu nośników [87]. Jakkolwiek parametry 
diod obu rodzajów są różne, to jednak ich wspólną cechą jest niestabilność pola 
elektrycznego prowadząca do uzależnienia rezystancji ujemnej od prądu, a przede 
wszystkim zależność tej rezystancji od kąta przelotu, tzn. częstotliwości sygnału. 
Przykłady tych własności oraz schemat zastępczy dostatecznie opisujący własno- 
ści takich diod przedstawia rys. 10-88. 


Dioda Msawy 
/ (Pf) 


Dioda PN 


N 


Na. 
2 


Dioda Keadą 
(p-n-i-n") 


47 gęstość prądu zasilającego 
Rys. 10-88. Schemat zastępczy (a) oraz charakter niektórych własności diod lawinowo- 
przelotowych (typ. IMPATT) [87] 


W typie drugim — opartym na pracach Gunna (1963 r.) — ujemna rezystancja 
dynamiczna powstaje w wyniku przejścia pod wpływem pola elektrycznego 
wolnych elektronów z jednego stanu (,,doliny””) w pasmie przewodnictwa (o mniej- 
szej energii i dużej ruchliwości) do drugiego stanu (,,doliny” — o większej energii 
i mniejszej ruchliwości). W rezultacie różnice ruchliwości elektronów prowadzą 
do niestabilności prądu (np. tworzenia tzw. domen, będących lokalnymi — i wę- 
drującymi od katody do anody — koncentracjami ładunku). Jakkolwiek spotyka- 
my różne rodzaje diod tego typu, jak też różne rodzaje ich pracy! [81], 


a 


b 
lą l 
74 "Plr 
lp 
| (a 
> |” 

Rys. 10-89. Przykłady schematów ACZ 2 
zastępczych diody Gunna (dla określonych 
warunków pracy Rp < 0) Ry 
a-— przy pracy bezdomenowej, b — przy pracy Ch 
domenowej 


ld rg 
-Rąqlu) 
Ę b 


Rys. 10-90. 
Podstawowe 
charakterystyki 

i schematy zastępcze 
diod tunelowych (a) 
i lawinowych (b) 


r 
6, |d -ką (i) 
UE 
UE 


1) Szczególnie ważny jest tutaj rodzaj odkryty w pracach J. A. Copelanda (PIEE, vol. 54, 1966, 
str. 1479) tzw. ograniczonego gromadzenia łąjunku (LSA — Limited Space Charge Accumu- 
lation), przejawiający się w tym, że szybkie powiększenie przyłożonego i większego od progo- 
wego napięcia powoduje krótkotrwałe zmniejszenie prądu przez diodę, powiązane z krótko- 
trwałym zmniejszeniem ładunku objętościowego. 
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[82], [85], [86], to jednak ich cechą wspólną jest zależność rezystancji od niesta- 
bilności prądu, prowadząca do uzależnienia napięciowego. Schematy zastępcze 
mają strukturę zależną od rodzaju stosowanej pracy |86], a ich przykłady po- 
kazano na rys. 10-89. 

Poza tymi rodzajami nadal stosujemy diody historycznie najstarsze, wykorzystu- 
jące zjawisko tunelowe [77]-- [80] lub lawinowe [77]. 

Podstawowe charakterystyki i najczęściej spotykane schematy zastępcze przed- 
stawia rys. 10-90. 

Widać z tego krótkiego przeglądu, że ogólnie rezystancje ujemne są zawarte 
w pewnych strukturach (złożonych z Ry, L,, € > 0), a ich wartość jest uzależ- 
niona bądź od napięcia przyłożonego do diody, bądź od wartości prądu, który 
płynie przez diodę. Mając to na uwadze zajmiemy się teraz zbadaniem przydat- 
ności tych diod do celów generacji sygnałów sinusoidalnych. 


Rys. 10-91. Generator z obwodem szeregowym 


Rozważmy w tym celu układ pokazany na rys. 10-91 [28]. Mamy tutaj 


sC 
1+R,„C,+LCs? 


I(s) = U(5): (10-296) 


a więc o własnościach układu decydują zera wielomianu charakterystycznego 


M(s) = 1+R„Cs+LCs? (10-297) 
które można zapisać w postaci | 
R 1 RŻ 
POĘSZLZE A r" ROBECze. 10-298 
81,2 2L EJ V LG 412 ( ) 


Widać, że kiedy R, < 0, pierwiastki te leżą w prawej półpłaszczyźnie, co świadczy 
o narastaniu prądu w Czasie. Pierwiastki te są bądź rzeczywiste, kiedy 


R„< -2 V< , co odpowiada monotonicznemu narastaniu prądu, bądź tworzą 


parę sprzężoną zespoloną, kiedy R„ > —2 Ve co odpowiada narastaniu 


oscylacyjnemu [3], [7]. Jeżeli początkiem obserwacji jest stan, w którym układ 
ma bieguny $s,9—529 (patrz rys. 10-91b), wówczas w zależności od tego czy 
średnia ujemna rezystancja rośnie, czy maleje ze wzrostem amplitudy, otrzyma- 
my zmiany ich położenia przebiegające według wariantu A (rezystancja ujemna 
- malejąca) lub według wariantu B (rezystancja ujemna rosnąca). 

Jeżeli jednak generator ma w stanie ustalonym wytwarzać drgania sinusoidalne, 
to możliwe jest to jedynie w przypadku wariantu A. Oznacza to, że w rozpatry- 
wanym przypadku wzrostowi amplitudy prądu .musi towarzyszyć zmniejszanie 
wartości |— Rpl, bo tylko wtedy rezystancja wypadkowa R, = R—Rp od po- 
czątkowej wartości ujemnej R,„, będzie dążyć do zera. 

Warunek ten będzie spełniany przez nieliniowy element o charakterystyce poka- 
zanej na rys. 10-91c, nazywanej charakterystyką typu S. Miarą średniej ujemnej 
rezystancji takiego elementu, nazywanej rezystancją o uzależnieniu 
prądowym, jest nachylenie prostej łączącej skrajne położenia chwilowych 
punktów pracy na charakterystyce diody”. Jak widać, przybliżona wartość tej 
ujemnej rezystancji 


A 
Rai == 


przy małej amplitudzie (/,) jest większa aniżeli przy dużej (7), co świadczy 
o spełnieniu wyżej wymienionego warunku. 

W ten sposób pokazaliśmy, że szeregowy obwód rezonansowy może być źródłem 
drgań (prawie) sinusoidalnych, jeżeli zostanie odtłumiony diodą o charakterystyce 
typu S, np. lawinową, a więc o rezystancji uzależnionej prądowo. 

Analogicznie rozważmy układ z równoległym obwodem rezonansowym, przed- 
stawiony na rys. 10-92a. W układzie tym 


U(S) = I(s) EGZEFGDA (10-299) 
gdzie G„ = G+(—Gh). 
Pierwiastki równania charakterystycznego 

M(s) = 0 
są teraz 

Sy,2 = kc tj V a (10-300) 


1) Stosując tutaj metodę funkcji opisującej [30], [88] nieliniowy obwód o selektywnych obwo- 
dach rezonansowych powinniśmy w zasadzie wyznaczać składową podstawową zawartą w skła- 
dowej zmiennej napięcia przy danej amplitudzie prądu. Wynik takiej dokładniejszej analizy 
byłby jednak jakościowo zbieżny. 
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Rys. 10-92. Generator 
z obwodem równoległym 


Gws04 
Jeżeli więc w pewnym stanie początkowym mieliśmy S10—59, tO narastanie 
drgań będzie oscylacyjne i zmierzające do drgań sinusoidalnych, kiedy w trakcie 
narastania amplitudy napięcia wartość |G„| będzie maleć, a więc ujemna kon- 
duktancja Gp ulegać zmniejszaniu w miarę wzrostu amplitudy. Widać, że sy- 
tuacja taka zachodzi w przypadku elementu o charakterystyce pokazanej na 
rys. 10-88c, nazywanej charakterystyką typu N. 


kz 


= 1 

3 = "dat R są 
SG = = 
SA 8 RR5 8 sZ 
So s SOG o s 


I v4 
DBS IODE: Rys. 10-93. Przykładowe zależności 


EEE4 z | jemnej konduktancji diody 
> | sama 
Zm AE | tunelowej od początkowego punktu 
g pracy Po(U5) i amplitudy sygnału 
sinusoidalnego (U 
0 G1 z 23 CZEBM go (U) 


Za miarę ujemnej konduktancji możemy i tutaj uznać nachylenie prostej, prze- 
chodzącej przez skrajne położenia chwilowych punktów pracy przy danej ampli- 
tudzie napięcia. 


Widać z rysunku, że konduktancja ta, nazywana konduktancją o uzależnieniu 
napięciowym, maleje wraz ze wzrostem amplitudy, co świadczy o spełnieniu 
wyżej sformułowanego warunku. 

Zmienność konduktancji w funkcji amplitudy sygnału zależy przy tym od po- 
czątkowego punktu pracy Po (tzn. wartości U,). W przypadku diody tunelowej, 
która należy do najbardziej znanych diod o charakterystyce typu N, zależność 
tej konduktancji od tych dwu parametrów (Uo, U) ma postać pokazaną na 
rys. 10-93. 

Zwróćmy uwagę na to, że występujący przy stosunkowo dużych wartościach Ug 
wzrost modułu ujemnej konduktancji z powiększaniem amplitudy sygnału może 
prowadzić w generatorach tego rodzaju do tzw. „twardego”” wzbudzania drgań. 
Reasumując, pokazaliśmy tutaj, że dla otrzymania sygnałów (prawie) sinusoi- 
dalnych z generatora zawierającego równoległy obwód rezonansowy musimy 
kompensować straty energii w jego elementach i obciążeniu diodą o charakterysty- 
ce typu N (np. tunelową), a więc o rezystancji uzależnionej napięciowo. 
Występujące w rzeczywistości układy generacyjne znacznie odbiegają (chociażby 
ze względu na pasożytnicze parametry samej oprawki diody) od prostych ob- 
wodów rezonansowych. Analiza warunków generacji w takim przypadku jest 
metodologicznie identyczna i sprowadza się do badania własności pierwiastków 
równania charakterystycznego przy małych, a następnie wzrastających ampli- 
tudach sygnału”). 


R=Rę*Kz*tq 
l=lz+lg 


Rys. 10-94. Ilustracje dotyczące warunków 
zasilania diody tunelowej 


Ażeby jednak dowolny generator diodowy mógł pracować, musi być doprowa- 
dzone napięcie oraz prąd polaryzujący (U5, /), ustalające początkowy punkt 
pracy i świadczące o dostarczaniu energii do generatora. 

Obwody zasilania muszą uwzględniać jednak warunki stabilności?”. Aby wyjaśnić 
tę sprawę, rozważmy układ pokazany na rys. 10-94a, do którego sprowadzają 
się wszystkie spotykane w praktyce układy generacyjne z diodami tunelowymi 


1) Zakładamy zatem, że znaczna selektywność takich nawet bardziej złożonych układów gene- 
racyjnych umożliwia stosowanie metody funkcji opisującej z dopuszczalnymi błędami. 

2) Chodzi tutaj o to, by generator wytwarzał jedynie drgania o pożądanej, zazwyczaj dużej, 
częstotliwości f,. Ogólnie bowiem obwody zasilania mogą powodować spełnianie warunków 
generacji sygnałów o małych częstotliwościach (zazwyczaj typu relaksacji) i przez to przyczyniać 
się do zakłócenia wytwarzania sygnałów pożądanych. 
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| przy pulsacjach mniejszych od w. Po uwzględnieniu schematu zastępczego 


diody w postaci z rys. 10-904, otrzymujemy układ zastępczy z rys. 10-94b, w któ- 
rym prawdziwe są zależności [78] 


di ; 
La = E—u—ir (10-301) 
du  , 


gdzie i, = O(u) — charakterystyka złącza dody: 
Redukując prąd dostajemy 


dłu |R G'(ul 
diż +|2+ G |s Gr* Tę + ROG] = TE PSA 
PNECCZOJMIKIA 
gdzie ©'(u) = Pad ró 


Jeżeli układ zasilania ma być stabilny, muszą istnieć stany układu, w których 
równocześnie 


du di 

co zgodnie z (10-301) oraz (10-302) odpowiada warunkom, by równocześnie 
=> = (10-305) 
i = O(u) (10-306) 


a więc punktom przecięcia charakterystyki diody ©(u) przez prostą (10-305). 
Jednakże nieliniowość charakterystyki diody powoduje, że punktów takich może 
być tutaj aż trzy (P,, P,, Pa z rys. 10-94c), co powoduje konieczność zbadania 
„stanu równowagi” w każdym z nich. Zakładając, że w dowolnym punkcie 
(np. P;) wartości napięcia i prądu wynoszą odpowiednio u, i i, dopuszczamy 
wystąpienie małych zaburzeń Au i Ai takich, że Au < ug, Ai <i. Wówczas 
rozłożenie w szereg Taylora funkcji ©(u) pozwala napisać 

B(u, + Au) Z Blu) + ©'(ug) * Au 
gdzie 
dó _ 1 
du |u= w Ra 
co podstawione obok u = ug+ Au, i = iq + Aż do (10-303), gdzie uo, io spełniają 
to równanie, pozwala napisać równanie „wariacyjne” dla małych przyrostów 
napięcia Au 


dAu [R 1 | dAu 1 R 
USC LOPOEIR PR | PARA (WEJ 10-30 
di +5 % ZR] dr * LE, (+ Ja Aaa 


P' (ug) = 


Równanie takie ma rozwiązanie Au(t) malejące (co świadczy o powrocie układu 
do stanu pierwotnego), kiedy równocześnie 
R 1 


(va: 0 (10-308) 


1 R 
TG zc x) >0 (10-309) 
Widać stąd, że zapewnienie trwałej równowagi w punkcie P, na opadającej 
części charakterystyki ©(u), gdzie Ry < 0 — warunkujące możliwość generacji 
drgań sinusoidalnych o kontrolowanej zewnętrznym obwodem rezonansowym 
pulsacji w, — jest możliwe tylko wówczas, kiedy równocześnie zachodzą nie- 
równości (10-308) i (10-309), tzn. 


a Żh | 
IRal > RC, (10-310) 


|Rl > R (10-311) 


Warunek (10-311) oznacza w szczególności, że źródło zasilające nie może mieć 
zbyt dużej rezystancji Rę i odpowiada prostej L+ z rys. 10-94c. 

Warunek (10-310) ogranicza wartość indukcyjności włączonych w szereg z dio- 
dą". 

Podstawowe układy generatorów przedstawia rys. 10-95. 


Rys. 10-95. Proste generatory z diodami tunelowymi (a--c) i ich uproszczone (C, Z 0, Cz — 
bardzo duże) schematy zastępcze (a: , b;) 


Układ z rys. 10-95a przy założeniu, że pojemność oprawki diody (C, = 0,1-- 
0,4 pF) można pominąć, a kondensator blokujący Cg uznać za zwarcie dla 
składowych stałych, ma schemat zastępczy pokazany na rys. 10-95a,, w którym 


1) Odrębnym zagadnieniem, związanym z optymalizacją generatora, jest stosowanie dynamicznej 
polaryzacji diody. Problem ten jest omówiony np. w [78]. 


56 Wzmacniacze i generatory 
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[76] musi być spełnione równanie | 


d?u di(u) | 
zj dż +u] 4: RER (10-312) 


Przyjmując dla charakterystyki diody w otoczeniu punktu pracy (P; z rys. 10-94) 
przybliżoną zależność pomiędzy składowymi zmiennymi i—u 


i(u) = a,u+ dazu (10-313) 
i oznaczając 


możemy równanie (10-312) zapisać w postaci 


dx 
dr” 


Oznacza to, że układ rozważany — jako opisywany takim samym równaniem 
Van der Pola — może mieć własności identyczne [patrz równanie (10-147)] jak 
generator sprzężeniowy LC (Meissnera). 

Rozwiązując znanymi metodami przybliżonymi [88] to równanie otrzymujemy 
[76] 

— amplitudę w stanie ustalonym 


—u(1- 2) Dz =0 (10-314) 


Ucj e zy zane (10-315) 
3 
— pulsację sygnału generowanego 
2 
Gz ej ( z 16 | (10-316) 


Jeżeli na tej samej diodzie zbudujemy generator bez pojemności C;, wówczas 
(pomijając nadal pojemność C, i traktując Ce jako zwarcie) otrzymujemy sche- 
mat zastępczy pokazany na rys. 10-95b,) w którym musi być spełnione równa- 
nie [76] 


d?u R. 1  di(u) | du 1 R 
R.1., di(u) | du Ś 10-317 
Ge +|2+4 du |" SIA. „FRA 


lub po przyjęciu aproksymacji (10-313) i oznaczeniu 


sę R 
KLIG 207PURE Z: 


oh 


T=wof; Q= 


303 
KET RC, 
równanie 
d?x z, dx | 1 | 
z PN) Pa SPR | ZERZCA 10-318 
gzz ** „a ie ol z” (10-318) 


Tak więc przy takim samym elemencie nieliniowym dostaliśmy teraz równanie 
odbiegające od równania Van der Pola (jakkolwiek drugiego rzędu). Przybliżone 
rozwiązanie [78], [88] daje teraz 


Ua = 2 | AGE "ORT (10-319) 
daszekuzaz (Za) 
,=V 1 R 1_ 1 LBG ; 1 
1 


LG, 1ż. 16  L L 


paz 
> | 1 -|F2) zla (10-320) 
i, (L|] G 


Przytoczyliśmy tutaj dwa przykłady, ażeby pokazać, że: 


1) ogólny obraz zjawisk w tych generatorach jest podobny do prze-. 


biegu zjawisk w generatorach sprzężeniowych LC”; 

2) amplituda stanu ustalonego zależy od obciążenia (G, R) i charak- 
terystyki elementu nieliniowego (a,, «3), natomiast nie zależy od warunków 
początkowych. 

3) częstotliwość generacji, określona głównie iloczynem LC, zależy od 
obciążenia generatora i stratności elementów (tzn. występują liniowe poprawki 
częstotliwości) i to przy różnych rozwiązaniach układowych. 

W praktyce spotykamy czasami układy bardziej skomplikowane, umożliwiające 
uzyskiwanie większej mocy wyjściowej przy mniejszych zniekształceniach, do- 
pasowanie do obciążenia itp. Przykłady takich rozwiązań przedstawia rys. 10-96. 
Analizę własności takich generatorów można znaleźć np. w [76]. 

Ogólnie o generatorach z diodami tunelowymi można powiedzieć, że są to układy 
proste, o małych wymiarach, ale o stosunkowo niewielkiej stałości częstotliwości 


: : A : 
(107*--1075) przy dość dużej wrażliwości na temperaturę (7) — cO naj- 
Q0/T 


- 1) Dotyczy to np. charakteru narastania drgań i czasu jego trwania, który i tutaj zależy od ampli- 
tudy początkowej U(0). 


56* 
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Rys. 10-96, Przykłady generatorów z diodami tunelowymi 


mniej rzędu kilka « 1076 rej i napięcie zasilające | ( 27) — zwykle rzędu 107*-- 
AJO JE 


-- kilka * 107 -jmy | . Mogą wytwarzać sygnały w bardzo szerokim przedziale 


częstotliwości od kHz do kilkunastu GHz”. 
Przypominając oznaczenia (U, — U,, I,—1,) z rys. 10-90a, z łatwością zauważy- 
my, że moc wyjściowa nie może przekroczyć wartości 


Py 2: (U— (o 


która dla spotykanych zwykle diod (GaAs, GaSb) jest rzędu miliwatów. Wpraw- 
dzie moc wyjściową można powiększać stosując [78]: 

1) specjalne diody tunelowe o większych prądach, 

2) łącząc, np. szeregowo, kilka diod w generatorze, 

3) sumując moce kilku generatorów we wspólnym obciążeniu, 

„jednak powoduje to znaczne trudności realizacyjne i prowadzi do sygnałów 

o dużych zniekształceniach nieliniowych. 
Stałość częstotliwości poprawiamy: stabilizując napięcie zasilające, elementy ZC 
skompensowane temperaturowo, stabilizując lub zmniejszając obciążenie, wresz- 
cie umieszczając generator w termostacie. Szczególnie istotne jest jednak stoso- 
wanie obwodów o dużej dobroci wypadkowej. Granicznym przypadkiem są tutaj 
generatory stabilizowane kwarcem, działające według znanych już zasad, których 
kilka przykładowo pokazano na rys. 10-97. Generatory takie [78] pozwalają 
uzyskiwać duże stałości częstotliwości”. 
Szczegółową analizę takich układów — i pełniejszy przegląd rozwiązań układo- 
wych — można znaleźć np. w [78]. 
Częstotliwość takich generatorów (przy pracy na harmonicznych drganiach 
kwarcu) osiąga ok. 500 MHz przy niewielkich mocach wyjściowych (rzędu mikro- 
watów). 


1) Generatory sygnałów o częstotliwościach rzędu GHz pracują oczywiście z obwodami mikro- 
falowymi (falowody, linie paskowe, rezonatory itp.). 

2) Przy fo = 5 MHz i Q, = 2-105 z użyciem termostatu osiągano przykładowo [78] stałości 
2-107%/godzinę, 5*107%/dobę oraz 1--2*1077/6 miesięcy. Natomiast w [54] podano jako 
osiągalną stałość 10-9/dobę. 


Generatory z diodami lawinowymi (ogólniej — z ujemnymi rezystancjami o uza- 
leżnieniu prądowym) mają własności zbliżone. Są one jednak układami dual- 
G 
dla uzyskania stabilnego punktu pracy w zakresie ujemnej rezystancji. Proste — 
dualne wobec układów z rys. 10-94 — przykłady takich generatorów przedstawia 
rys. 10-98. Opis takich generatorów można znaleźć np. w [77]. 


mad 


nymi. W szczególności, rezystancja zasilania musi być tutaj większa od 


Rys. 10-97. Przykłady 
generatorów 
diodowych 
stabilizowanych 
kwarcem 

a — generatory z kwarcem 
pracującym w pobliżu 
rezonansu równoległego 
[jako Łz(w)j, b — generatory 
z kwarcem pracującym 

w pobliżu rezonansu 
szeregowego 


Rys. 10-98. Proste 
generatory z diodami 
lawinowymi 


10.4. Synchronizacja generatorów 


Generatory drgań sinusoidalnych mogą być w specyficzny sposób sterowane 
zewnętrznymi sygnałami okresowymi. . 

W szczególności, jeżeli zewnętrzny sygnał jest sinusoidą o ustalonej amplitudzie 
U,, to zmiany jego pulsacji w, w pewnych przedziałach oddziałują na pulsację 
wy sygnału wytwarzanego przez generator. Jeżeli wy9 jest pulsacją sygnału gene- 
rowanego przy braku sygnałów zewnętrznych, to przykładowy charakter tego 
oddziaływania sygnału zewnętrznego na pulsację w, ma postać jak na rys. 10-99". 


Kiedy pulsacja w, jest daleka od wartości wyg, w» czy ogólnie —0go (n, m - 


1) Ze względów graficznych relacje ilościowe na rys. 10-99 znacznie odbiegają od występujących 
w rzeczywistych generatorach. W szczególności uwaga ta dotyczy szerokości pasm synchronizacji 
(,„S”). Ponadto w zakresach ,,D”? zachodzi modulacja częstotliwości i pulsację w, należy w tym 
przypadku traktować jako Średnią. 
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liczby całkowite, dodatnie), wówczas mamy do czynienia z oddziaływa- 
niem asynchronicznym. Odznacza się ono tym, że o amplitudzie 
sygnału wyjściowego decyduje praktycznie jedynie składowa prądu o pulsacji 
go, ponieważ składowe powstające w procesie mieszania sygnału zewnętrznego 
i generowanego leżą poza pasmem obwodów rezonansowych generatora. W takiej 
sytuacji nie ma powodu, ażeby sygnał zewnętrzny wpływał na częstotliwość syg- 


Rys. 10-99, Przykładowe 

oddziaływanie zewnętrznego 

sygnału sinusoidalnego 
ZKU pulsacji w; na pulsację 


2 Ogą go sygnału generowanego wg 


nału generowanego. Możliwe jest natomiast oddziaływanie sygnału zewnętrznego 


"na amplitudę tej składowej podstawowej prądu, a tym samym na amplitudę 


sygnału wyjściowego poprzez zmianę punktu pracy tranzystorów czy lamp”. 
Wpływ ten może być różnorodny i przyjmować formy pokazane na rys. 10-100. 
Widać w szczególności, że sygnał zewnętrzny może zarówno tłumić drgania, jak 
też umożliwiać ich powstawanie. 


Rys. 10-100. Przykładowe zależności amplitudy 
U, sygnału generowanego od amplitudy sygnału 
zewnętrznego U, przy oddziaływaniu 
asynchronicznym 


sm sm 


Kiedy wartość w, przybliża się do 00 na wyjściu generatora otrzymujemy 


sygnał o okresowo modulowanej zarówno amplitudzie, jak i fazie. Fizycznie modu- 
lacja ta wynika z oddziaływania składowych prądu powstających w procesie 


t) Pomijamy w tych rozważaniach oddziaływanie punktu pracy na pojemności tranzystorów 
czy bezwładność przepływu nośników prądu. 


mieszania sygnału zewnętrznego i generowanego na bilans energetyczny, przy 
czym jego składowe są w tym przypadku okresowo zmienne. Zmiany fazy i ampli- 
tudy mają najczęściej charakter pokazany jakościowo na rys. 10-101 [120]. 
Zauważmy, że gdy (ułamkowa lub całkowita) krotność pulsacji sygnału zewnętrz- 


nego —-0% jest stosunkowo odległa od pulsacji wg9 drgań własnych generatora 
(rys. 10-101a), to zmiany og(t) zachodzą w sposób prawie symetryczny i w sto- 
sunkowo krótkich okresach. W miarę przybliżania się wartości 0, do wgo 


(rys. 10-101b) wzrasta stopień asymetryczności zmian wy(t), przy czym średnia 
wartość pulsacji w,;. przybliża się do krotności pulsacji sygnału zewnętrznego. 


Rys. 10-101. Charakter zmiah pulsacji 
ź i amplitudy w zakresach ,,D” oddziaływania 
pośredniego [120] 


Powstaje więc jak gdyby zjawisko przyciągania częstotliwości generowanej przez 


częstotliwość sygnału zewnętrznego”. Zmiany pulsacji są powiązane ze zmianami ' 


bilansu energetycznego, a to wywołuje zmiany amplitudy jak na rys. 10-101c. 
Jeżeli sygnał zewnętrzny ma pulsację 


hn 
0s = 0 + Ao) 


*) Przy wzroście amplitudy sygnału synchronizującego możliwe są dwa przypadki: 
pa oaż a) następuje zmniejszenie częstotliwości ,„dudnień”, przy czym na granicy synchro- 
nizacji prążki boczne zlewają się z prążkiem nośnym, 
b) przejście do stanu synchronizacji zachodzi poprzez zmniejszenie „„głębokości”” 


dudnień do zera przy niezerowej ich częstotliwości. Oznacza to, że w takim przypadku prążki — 


boczne nie zlewają się z prążkiem nośnym, a jedynie ich amplitudy stają się zerowe. 
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i oddziałuje na element nieliniowy (tranzystor, diodę tunelową czy lawinową) 
obok sygnału generowanego o pulsacji wgo, to w procesie mieszania powstaje, 
między innymi, składowa prądu o pulsacji 


Wy = MW;—(N-1)0go = ©OgothAo 


Kiedy wartość odstrojenii Ao staje się odpowiednio mała, pulsacja 
wy jest na tyle bliska wgo, że zaczyna istotnie oddziaływać na bilans 
mocy urojonej w obwodzie selektywnym. 

Można w uproszczeniu powiedzieć, że suma wskazów prądu o pul- 
sacjach go 1 Wy © Wy t+nN Aw odchyla się od położenia wskazu napięcia 
na obwodzie rezonansowym, a to oznacza, że element nieliniowy po- 
przez proces mieszania zaczyna wnosić do obwodu nie tylko moc 
czynną, ale także moc bierną. Wnoszona poprzez składową prądu 
i (wyt) reaktancja przestraja obwód, a tym samym zmienia często- 
tliwość generowanego sygnału. 


Jeżeli odstrojenie Ao jest dostatecznie małe, wówczas istnieje możliwość powstania 
takiego stanu ustalonego, w którym nastąpi zbilansowanie mocy urojonych przy 
sygnale sinusoidalnym o stałej amplitudzie. Częstotliwość sygnału wytwarzanego 


wynosi wówczas dokładnie z P> natomiast jego faza początkowa o zależy od 
"EM Mc i : 
TÓŻNICYy go — >, 951 jest dokładnie taka, by wnoszona do obwodu przez element 


nieliniowy reaktancja przestrajała go do pulsacji 0; 


Stan taki oznacza, że w generatorze wystąpiło zjawisko syn- 
chronizacji polegające ogólnie na wymuszeniu przez zewnętrzny 
sygnał synchronizujący częstotliwości sygnału generowanego. 


Na rysunku 10-99 synchronizacja występuje w zakresach „,S”, w których wszelkie | 
zmiany pulsacji sygnału synchronizującego dw, wywołują zmiany pulsacji syg- 


: n 
nału generowanego dokładnie o PRż 


Liczba zakresów synchronizacji i ich szerokość zależą od stosunku amplitudy 
sygnału synchronizującego U, do amplitudy sygnału generowanego Ugo bez 
sygnałów zewnętrznych, a także od nieliniowości charakterystyk prądowo-napię- 
ciowych tranzystora czy diody oraz dobroci i struktury obwodów rezonansowych 
generatora"). 

Po tym krótkim wprowadzeniu opisowym przejdziemy teraz do analizy zależności 
ilościowych związanych z synchronizacją generatorów. Rozważmy przykładowo 


1) W. szczególności J. C. West i J. L. Douce [124] wykazali, że gdyby element nieliniowy miał 
charakterystykę o postaci ? = aotaqyutazu?+ ... +ayu*, wówczas rzędy synchronizacji były- 


by zawarte w przedziale 4 +>k. 


generator pokazany na rys. 10-102 zakładając, że 
i,%0 


ią a Ip+0; U, — Qa UŻ 


Rys. 10-102. Prosty synchronizowany generator LC 


Mamy tutaj 
| 1(. di -_ , dla 
g |idt+L-Gy + Ri = Ma, ** 
co wobec 
- dh 
7 dt 
di, = di, ; du, m 2 du, 
desde da PAW 
1 
00 = LC 


można inaczej zapisać w postaci 


d?u, A R _aM 
dt? L 


LC 
Załóżmy dalej, że 


LG % 


e,(t) = E,cosw,t 


3a3 M | du, 
dt 
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(10-321) 


(10-322) 


+0$u, = wże; (10-322') 


i wprowadźmy „bezwymiarowy” czas T = w,f. Teraz 


du _ dw dr dh _ 
dt dr dt "dr  ** 
du du ; 
ge = 08 -qqx = ożii 
co po dodatkowym oznaczeniu 
= R a,M | m 3a M 
wr AIC 


pozwala równanie (10-322') zapisać w postaci 


U, + U = F(u,, Up, z) 


(10-322"') 
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W równaniu tym* 


«a 1 k2 
F(u,, i, T) £ — 4 (240 + yu), +eu, + E,COs T (10-323) 
5 p. 
ie * = | — —g0 
gdzie: = 1 ( %. . 


może być potraktowane jako zbiór wymuszeń zależnych (poprzez sygnał synchro- 
nizujący) od czasu r, działających na obwód bezstratny o jednostkowej pulsacji 
rezonansowej [114], [115], [125]. | 

Gdyby w równaniu (10-322) prawa strona miała wartość zerową, to rozwiązanie 
miałoby postać 


u, = Uzcos(T— go) 


gdzie: U, Qo — stałe. 
Natomiast przy F(u,, i, 1) 4 0 możemy oczekiwać rozwiązania o postaci [114], 
[115] 


WEG lEsaói (10-324) 


przy czym U;(T), p(z) — funkcje wolnozmienne. 
Pisząc zamiast (10-322'') 


dJ ż 
a = — u, + F(u, „U, z) 


i podstawiając do tych równań 


du, _ dU, s ge BL 
de tdz cos(r-p)-U; (i PZ sin(T— 9) 
e "Ode sin(T— g)— U, | 1 ZE cos(T— g) 
otrzymujemy 
dU, | do . 
z: c, —g) = 10-325 
g. gos(T—9)+ ULG, sin(z—g) = 0 ( ) 
EA. sin(T — p) + UG qr, SoS(T g) = 
= F[U,cos(r—g), — U,sin(r—g), z] (10-326) 


1 z „ | Pso 
» Założono, że 
0 


2 
|= E,. 


s 


, dU, 
Z tego układu równań można wyznaczyć ——> 


oraz U, ka otrzymując [115], [125] 


dr 
s = —F[U,cos(r—g), — U,sin(r—g), z]sin(tr—g) = 
= G(U,, 1) (10-327) 
u $ = F[U,cos(Tr—g), — U,sin(r—g), z]cos(T—g) = 
= y(U,, 1) (10-328) 


Występujące tutaj funkcje okresowe $©(U,, r) oraz y(U;, Tr) mogą być rozwinięte 
w szeregi Fouriera. 

Przy małych tłumieniach obwodu rezonansowego możliwe są jedynie wolne 
zmiany zarówno amplitudy, jak i fazy, a to oznacza, że z punktu widzenia 


wartości e 1 a> w okresie jednego cyklu drgań decydującą rolę odgrywają 


wartości średnie ©(U,, r) i y(U,, z), tzn. pierwsze wyrazy szeregów Fouriera. 
W ten sposób dla przybliżonego określenia U, i p zamiast zależności (10-327) 
oraz (10-328) mamy 


2r 

du, ę ; 

je b - GBo(U;, p) = "5x. F[Acosa, — Asina, a+g]sinada 
0 


(10-329) 


2n 
dg — | ; 
Ugz Z vo(U,, 9) = 7 | F[Acosa, — Asina, «+qg]cosada 
(10-330) 
W rozważanym przez nas generatorze z rys. 10-102 podstawienie (10-324) do 


(10-323) daje [125] 


K/ 1 . 
F(u, tę, T) = 4 (2%0 + yU6 cos*a) U,sin «+ eU,cosa+ E,cos(a+9) = 
> Ss . 


2 
= [(2e0+ ną, La -Esing |ina+ (6U+E, cosQ)cos«+ .. 


(10-331) 
Uwzględniając ten rozkład oraz równania (10- SA, i (10-330), a ponadto prze- 


3 


YUż 
209 + 
s ROK. 0,E, |. 
TAE TEE AGC CA (10-332) 
d ©; E. | 
r Z (0:—0,0) + SA (U, 9) (10-333) 
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Przy niewielkiej amplitudzie sygnału zewnętrznego (E, < U;) amplituda napięcia 
na bramce jest niewiele różna od wartości U, jaka występuje w stanie ustalonym 
przy E, = O (bez synchronizacji)”. 

Jeżeli jeszcze zauważymy, że w rozpatrywanym generatorze przy ©, % 0go £ 0, 
SEM o amplitudzie E, wytwarza na bramce tranzystora napięcie synchronizujące 
o amplitudzie U, * QE, i oznaczymy 


A0; = 0;—0g9 


EEE 
U,  Ubo 


4 = 


to zamiast (10-333) dostaniemy 


do w 
nA - 8 -334 
ada A0,+ Ta XCOSsQ (10-334) 


dU; d 
1) W stanie ustalonym mamy RETE = (0 oraz = = (0 co wobec (10-332) i (10-333) wymaga, 


ażeby równocześnie 


Uż 
(220 > U, = o,E,sing 
nc cos 
0—00g9 = ——— CO 
s— Wgo 20 p 


Podnosząc obie strony tych równań do kwadratu i dodając je oraz wykonując proste przekształ- 
cenia otrzymujemy 


ZARYS a 
( 200 + 4 | ( go ) Ę | 
mL | 41 = 
Wg Wg U, 
U, 


d 
Kiedy E, = 0 amplituda U5o w stanie ustalonym wynika z przyrównania do zera =P. 


co wobec 


(10-332) wymaga spełnienia zależności 


Uż 
209 + A e =(0 


1 = = 
Uwzględniając tę relację oraz przyjmując ws Z ©go = EG , a także podstawiając wartość y 
ŁC 


ostatecznie otrzymujemy 


3a3M E, 1 
—— (U,—Ub0) Z 3.) —— 
2yLC U U, 


Oznacza to, że przy E, ć U, wartość U, jest istotnie niewiele różna od amplitudy Użo w stanie 
swobodnym generatora. 


Jest to tzw. równan ie Adlera [112], opisujące zmiany fazy w zakresie 
synchronizacji podstawowej (0, £ ©y0)). 


Generator znajduje się w stanie synchronizacji, jeżeli w stanie ustalo- 
nym U, i g osiągają stałe wartości, tzn. istnieje taka para wartości 
Uko» Po, dla której równocześnie 


H(Ubo» Po) = 0 


Jfa(Uto Po) = 0 
przy czym „,małe” chwilowe zaburzenie tego stanu powoduje powrót 
układu do warunków pierwotnych”. 


Rozwiązanie równania Adlera (patrz np.: [120], [121]), jakkolwiek znane, ma 
postać na tyle złożoną, że nie będziemy go tutaj przedstawiać. 

Wynika z niego w szczególności, że gdy sygnał synchronizujący ma małą ampli- 
tudę, tzn. U, < U,(x < 1), wówczas pasmo synchronizacji podstawowej wynosi 
[121] 


BO = 2A0GY| © QT * (10-335) 


gdzie Aw,y — graniczne odchylenie w, od wyo, przy którym zachodzi jeszcze 
synchronizacja. 

Niezależność pasma synchronizacji podstawowej od nieliniowości charakterystyk 
tranzystora występuje oczywiście jedynie przy bardzo małej amplitudzie sygnału 
synchronizującego (x < 1). Dodajmy, że ta własność generatorów synchronizo- 
wanych była wielokrotnie potwierdzana w badaniach doświadczalnych wielu 
modeli [121]. 

Istnieją uogólnienia równania Adlera [119], [121] opisujące znacznie szersze 
klasy generatorów. Przykładowo, jeżeli napięcie sterujące tranzystorem bez 


1) Zauważmy, że w naszych rozważaniach o jest fazą u„(t), określoną względem napięcia syn- 
chronizującego e,(t). Gdybyśmy przyjęli za przebieg odniesienia u,(t), tzn. napisali zamiast 
(10-324) u, = u,(r) cos r, co oznacza, że 


e.(t) = E;cos[o,£+ 760] * 
to zamiast (10-334) dostalibyśmy 


dy 03 
m —A0;— — 
f w xCosy 


Dodajmy, że równanie to zostało po raz pierwszy otrzymane w pracach Z. Jelonka [110], [111]. 
2) Wymaga to spełnienia warunków stabilności równania sprowadzających się do spełnienia nie- 
równości [114] 


dfi of2 
— <0 
dU, Ubo. Po dp Ubo>9o 
m| 6%] 6] 4% 
OU» |Ubo,po 09 |Uva;9a dp |Uso,po QUk |Ubo;9o 
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sygnału synchronizującego ma wartość 
u(t) = Ugo COS©got 


a sygnał synchronizujący wytwarza na elektrodzie sterującej (bazie, bramce) 
napięcie 


us(t) = U;cos [050 t-+ y(1)] 


przy czym 
| d 
©0;(t) = 059 + 4 RZ NWg 
1 1 1 
( = ES ... "37" 1,2; 3, ża n) 


to odpowiednikiem równania Adlera jest tzw. fazowe równanie syn- 
chronizacji o postaci [21] 


da ZZNi: ©0g0 


AF z 800) (10-336) 


gdzie a(t) = —-y(0) 


1 
Ao; = * so — ©g0 


Wartość tg ©(t) zależy tutaj zarówno od parametrów sygnału synchronizującego, 
jak też nieliniowości tranzystora (diody). W przypadku charakterystyki prądo- 
wo-napięciowej tranzystora (diody) o postaci 


i = aota,u+azu Hazu? (10-337) 
i po oznaczeniu 
po U U 
U Ugo 
ŚR= U U5o 
można przyjmować [121] 
n=l 
x Sin « 
OO IE £ l 10-338 
tgo 1+ A; cosu (6; € 1; X < ) ( ) 
nźl 
tO =— _A,sinma (10-338') 
| 1 + A„cosma. 
gdzie: 
3 
Ś1+ Ę: (3+ x”) 
PD EWEIESPRIENCOWIĘ 
ZE: : 
BU (1+x*) 


4 


A = s :: (10-339) 
5,+—> (1+2x2) 
* 

a 6,+ ko (1+2x2) i 
Ay = uszadkkociz „2 

* -|e+ 3 1+2:2] 
A Ę 2: 

j a|e+ 5 z 0425) 


I dlan<1 
n=|, dla n > I 


Dla małych amplitud sygnału synchronizującego (x < 1) po uwzględnieniu 
(10-338) lub (10-338') można wyznaczyć przybliżone szerokości pasm PORE 
gólnych rzędów. Wynoszą one [121] 


BA x M0go_ 62 
Q 4: 


go. ZE3 


BE x 
Ea 


(10-340) 
BIŻ) Z ©go Ś2_ > 


25, 


BGB) z go. 63 —3_43 
Q 


461 


Podaliśmy te zależności, ponieważ wynika z nich oraz z (10-335) 
podstawowy wniosek, że pasmo synchronizacji przy n = 1 jest naj- 
szersze, a także, że przy n < 1 pasma te są znacznie węższe aniżeli 
przyn > 1. i 


W ogólnym przypadku sygnał synchronizujący może być niesinusoidalnym 
sygnałem okresowym. Jeżeli przy takim sygnale U4„ jest amplitudą tej har- 
monicznej, która odpowiada danemu rzędowi synchronizacji subharmonicznej, 
wówczas szerokość jej pasma w przybliżeniu wynosi 
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Poprzez odpowiednie obcinanie i formowanie możemy zapewnić dominującą rolę 
tej harmonicznej, co pozwala nie tylko znacznie rozszerzyć pasmo synchronizacji 
subharmonicznej, ale ponadto uzyskać takie jej rzędy, które przy danej nielinio- 
wości elementu aktywnego w generatorze są w ogóle nieosiągalne przy sinusoidal- 
nym sygnale synchronizującym. | 

Innym ważnym wynikiem wypływającym z rozwiązania (10-336) jest przesunięcie 
fazy «, pomiędzy sygnałem generowanym a synchronizującym, występujące przy 


synchronizacji w stanie ustalonym, kiedy + = (0. Przy małych amplitudach U, 


(tzn. x < 1) wynosi ono w przybliżeniu [121] 


s 1 AJ, 
Ws = a m —— śr0Sin =: (10-341) 
1 dlan= RAA 1 
gdzie: m= 3 2 
n dlan=2,3 
A = 0 mf 


Zależność ta oznacza w szczególności, że gdy wspólnym sygnałem 
synchronizujemy kilka generatorów równocześnie, to w stanie usta- 
lonym będą one miały jednakowe fazy początkowe” tylko wtedy, 
gdy ich częstotliwości fo; w stanie bez sygnałów zewnętrznych będą 
jednakowe i oczywiście gdy osiągają one synchronizm przy takich 
samych wartościach n. 


Rys. 10-103. Prosty synchronizowany generator 
RC 


Rozważania, jakie przeprowadziliśmy dotychczas dotyczyły prostych generato- 
rów sprzężeniowych LC. Można je jednak analogicznie przeprowadzić także 
w przypadku sprzężeniowych generatorów RC. 

Przykład takiego synchronizowanego generatora tego rodzaju przedstawia rys. 
10-103. Układ ten po uwzględnieniu nieliniowej zależności u, = /f(u,) także może 


1) Jest to ważne, jeżeli chcemy, by moc od takiego zespołu synchronizowanych generatorów 
sumowała się ,„,algebraicznie”” we wspólnym obciążeniu. 


ł 
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być opisany równaniem o postaci"? 


dłu, | du, 
> +ogu, = uflu,, Su. +03E,coso,t (10-342) 
dź dt 
lub po wprowadzeniu bezwymiarowego CZASU T = w,ł równaniem 
U,+u, = uFlu,, u,, T) (10-342') 
. ź du, 
gdzie: U, = dr | 
d?u, 
He = gi 


Jest to równanie analogiczne do (10-322), co pozwala przypuszczać, że podobne 
będą także własności jego rozwiązania w zakresie synchronizacji. 

Uwaga ta dotyczy także innych realizacji zarówno generatorów LC, jak też RC, 
opisywanych równaniami o postaci (10-342'). 

O ile synchronizowanie generatorów RC stosujemy w praktyce bardzo rzadko, 
o tyle synchronizowanie generatorów diodowych — zwłaszcza mikrofalowych — 
jest przeprowadzane bardzo często. Synchronizacja pozwala w tym przypadku, 
znacznie poprawić stałość częstotliwości i to zarówno długo-, jak też krótko- 
okresową, realizować powielanie i dzielenie częstotliwości, a także wzmacniać 
sygnały zmodulowane kątowo”. Równoczesne synchronizowanie kilku genera- 
torów pozwala ponadto na sumowanie ich mocy we wspólnym obciążeniu”). 
Przykład diodowego generatora synchronizowanego jest pokazany na rys. 10-104a. 


a JE b 


I 


ut) 
Rys. 10-104. Synchronizowane e;fi 4 97 es oł 


generatory diodowe [118] 


Jeżeli w, jest pulsacją rezonansową obwodu, Q jego dobrocią (przy obciążeniu R), 
to synchronizacja w przybliżeniu zachodzi w pasmie [118] 


0, E, | 0go, Es 
OU 2 U 
identycznym z pasmem synchronizacji podstawowej omawianego poprzednio ge- 
- neratora sprzężeniowego ŁC [patrz wzór (10-335)]. 

Zależność (10-343) jest jednak obarczona błędami, wynikającymi np. z pominię- 
cia inercyjnych własności diody, opóźnień w układzie itp. Wpływ tych czynników 


(10-343) 


B, = Wsy Wsp E 


1) Patrz np. [115], str. 218—222 oraz str. 289—301. 

2) Sygnał wzmacniany jest sygnałem synchronizującym, sygnał wyjściowy z synchronizowanego 
generatora o znacznie większej mocy jest sygnałem wyjściowym. 

3) Patrz uwaga do zależności (10-341). 


57 Wzmacniacze i generatory 
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uwzględnia się poprzez wprowadzenie współczynnika korekcyjnego k, co przy 
zastąpieniu stosunku napięć odpowiednim stosunkiem mocy sygnału synchroni- 
zującego P, i mocy wyjściowej niesynchronizowanego generatora Po pozwala 
zamiast (10-343) napisać” 


ko. /P, 
B, Row 


Wartość 


m.pa B, V >, 
k Q ©0g0 Ę. 


przy P, < Po jest w generatorach diodowych praktycznie stała i nosi nazwę 


; : : A . P 
współczynnika synchronizacji. Natomiast stosunek moc p 


w zakresie synchronizacji jest nazywany współczynnikiem wzmoc- 
nienia synchronizowanego generatora diodowego [118]. 

Zakres synchronizacji generatorów diodowych może być rozszerzany nie tylko 
poprzez zmniejszanie dobroci Q i powiększanie mocy P, — co jest ogólnie nie- 
korzystne z innych względów — ale także poprzez modyfikację obwodu genera- 
cyjnego. Przykładowo w generatorze pokazanym na rys. 10-104b przy Ły = Ł,, 


C1=0,R= V< zamiast (10-343) otrzymuje się [118] 


©go 3 E 
B, © 90 V = 
Q p 


Przy Ę == (,01-0,1 oznacza to kiłkakrotne powiększenie szerokości pasma 
o 
synchronizacji. 


Wszelkie modyfikacje obwodów generatora wynikające z dążenia do 
poszerzenia paśma synchronizacji zmierzają do ukształtowania takiej 
ich charakterystyki fazowej, by zmiany fazy w jego obrębie były moż- 
liwie małe [120]. 


Jednym ze sposobów prowadzących do tego celu jest zastąpienie pojedynczych 
obwodów rezonansowych obwodami odpowiednio sprzężonymi. Przykładem 
może być generator synchronizowany pokazany na rys. 10-105a. Przy prawidło- 
wym ustaleniu dobroci i sprzężeń taki dodatkowy obwód pozwala 2-+3-krotnie 

poszerzyć pasmo synchronizacji [120]. | 
W generatorach o strukturze jak na rys. 10-105a przy silnych sprzężeniach (po- 
jemność CC, — stosunkowo duża) występują dwie różne pulsacje drgań własnych 
©0091 1 ©o2. Sygnał generowany może być wówczas bliski jednej lub drugiej z tych 
pulsacji, przy czym przełączanie może zachodzić pod wpływem sygnału synchro- 


1) Wartości liczbowe współczynnika k są na ogół większe od jedności. .W pracy [126] podano 
wyniki doświadczalne, w których k = 1,4--1,6. 


Rys. 10-105. Generator z poszerzanym pasmem synchronizacji poprzez zastosowanie obwodów 
sprzężonych [120] 


zującego. Nie uzasadniając tej możliwości dokładniej powiemy jedynie, że oddzia- 
ływanie sygnału synchronizującego na częstotliwość sygnału generowanego ma 
w takich przypadkach charakter pokazany na rys. 10-105b. Jeżeli przy e,(t) = 0 
generator wytwarza drgania z pulsacją 0gg, © Wo, tO przy sygnale synchronizu- 


; ; n m 
jącym z pulsacją w, © —, 902 otrzymamy 0, = > 0s = oz: 


Wyłączenie e;(t) powoduje utrzymanie takiej pulsacji do momentu ponownego 
włączenia sygnału synchronizującego, który może „,przełączyć” pulsację genero- 
waną do wartości bliskiej wg; . 


Dodajmy w tym miejscu, że stosowanie w generatorach dynamicznej 

polaryzacji tranzystorów (zwłaszcza o dużych stałych czasowych) nie 

jest korzystne z punktu widzenia szerokości pasma synchronizacji [120]. 
Inną metodą poszerzania pasma synchronizacji jest nieliniowe przekształcanie 
sygnału zwrotnego w generatorze, dokonywane zazwyczaj poprzez włączenie 
dodatkowej diody. W takim przypadku w obwodzie sterującym tranżystora obok 
sygnału synchronizującego występuje sygnał zwrotny o bogatym widmie, przez 
co widmo składowych prądu powstających dzięki procesowi mieszania często- 
tliwości ulega znacznemu wzbogaceniu. Przykłady generatorów tego rodzaju są 
pokazane na rys. 10-106. Doświadczalnie stwierdzono możliwość synchronizacji 
w bardzo szerokich pasmach nawet przy synchronizacji harmonicznej (n > 1). 
Równocześnie nie stwierdzono by w układach takich występowały samoczynne 
przeskoki z jednego zakresu synchronizacji w inne [120]. 
"Za pewną odmianę generatorów z deformacją sygnału zwrotnego można uznać 
generatory z „,kluczami” tranzystorowymi, pozwalające na poszerzenie pasm 
1 podniesienie rzędów synchronizacji, zwłaszcza w układach dzielących często- 
tliwości (wg < w,). Przykłady takich rozwiązań są pokazane na rys. 10-107 [120]. 
Ważnym problemem przy synchronizacji generatorów jest właściwe ukształtowa- 
nie procesów przejściowych. W ogólnym przypadku ustalanie amplitudy i fazy 
w takich generatorach może zachodzić zarówno monotonicznie, jak też w sposób 
oscylacyjny, a czasy ustalania mogą zmieniać się w bardzo szerokich granicach. 


rd 
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Rys. 10-106. Przykłady generatorów synchronizowanych z nElklowa przekształcaniem 
sygnału zwrotnego [120] 


Rys. 10-107. Generatory synchronizowane z „kluczami” tranzystorowymi [120] 


Ponadto nie występują wspólne dla różnych realizacji generatorów związki po- 
między czasami ustalania amplitudy i fazy”. 

Ważną zaletą generatorów synchronizowanych jest zanikanie małych odchyleń 
fazy, powstających np. w wyniku wszelkiego rodzaju fluktuacji. W odróżnieniu 
od generatorów „autonomicznych” dyspersja fluktuacji fazy przy monochroma- 
tycznym sygnale synchronizującym jest skończona, a stochastyczny przyrost fazy 
zamiast wzrostu dyfuzyjnego ma ustalone odchyłki od wartości wymuszonej 
przez u,(t) [116], [120]. 

Ogólnie można powiedzieć, że oddziaływanie wdkSkRYCh sygnałów okresowych 
na generatory Z nieliniowo pracującymi tranzystorami i diodami może wywoły- 
wać bardzo różnorodne zjawiska. Analizie tych zjawisk oraz metodom ich ba- 
dania poświęcona jest bogata literatura, np. [108] -- [126], a przy tym w dziedzinie 
tej jest jeszcze bardzo dużo otwartych problemów. 


1) Dokładniejsze omówienie — patrz np. [120], str. 120—131. 


Trzeba wreszcie dodać, że w ostatnich latach dla otrzymywania drgań synchro- 
nizowanych stosuje się coraz częściej pętlę sprzężenia faz oczułego (PLL), pożwa- 
lającą otrzymać lepszą stałość częstotliwości i mniejszy poziom fluktuacji przy 
danej szerokości pasma synchronizacji. Układy takie są jednak znacznie bardziej 
skomplikowane i pracują zadowalająco w ograniczonym (do kilkudziesięciu MHz) 
zakresie częstotliwości [105], [121]. 


10.5. Niektóre zagadnienia związane z generacją 


Sygnały generowane w dowolnym z omówionych układów mogą ulegać przetwa- 
rzaniu na sygnały nie tylko o innych amplitudach (metodą tłumienia lub wzmac- 
niania), ale także o innych częstotliwościach. Można bowiem pokazać[5], [6], 
[7], [27], [32], [54], że doprowadzając sygnał o pulsacji wo do pewnych układów 
zawierających nieliniowe rezystancje lub reaktancje (np. pojemności) możemy na 
selektywnym obwodzie wyjściowym otrzymać sygnały z pulsacjami subharmonicz- 


nymi ( o postaci se — jeżeli układ jest N-krotnym dzielnikiem częstotliwości — 


lub w przypadku M-krotnego powielacza pulsacje Mwę (N, M — całkowite, do- 
datnie). Doprowadzając natomiast dwa sygnały o pulsacjach w; i wą do innego 
układu nieliniowego, nazywanego mieszaczem, otrzymujemy w jego selektywnym 
obwodzie wyjściowym sygnały o pulsacjach |+n,0, Enaw>| (w szczególności 
01402), gdzie n,, ną — liczby całkowite, dodatnie. 

Dzięki takim układom możemy budować tzw. syntetyzery częstotli- 
wości [54], [60], [27], pozwalające z jednego wysokostabilnego (zazwyczaj 


kwarcowego) generatora wzorcowego otrzymywać bardzo bogaty zespół sygna-- 


łów o stałości bliskiej stałości tego wzorca i częstotliwościach dyskretnych, cho- 
ciaż bardzo często bliskich (np. co 0,01 Hz). Prosty przykład —- ilustrujący za- 


sadę otrzymywania takiego zespołu sygnałów — przedstawia rys. 10-108 [60]. ; 


Układy takie, dzięki rozwojowi układów scalonych oraz filtrów elektromecha- 
nicznych, stają się coraz mniejsze, tańsze, prostsze w obsłudze (wybieranie żądanej 
częstotliwości) i bardziej niezawodne. 

Służą one do bardzo różnych celów, w szczególności do porównywania wzor- 
ców kwarcowych ze źródłami o najwyższej stałości częstotliwości, jakimi są tzw. 
atomowe lub molekularne wzorce częstotliwości [18], [23]. Stałość dobowa 
takich wzorców osiąga poziom 1:107'*-2:107'* [18], jednakże Zarówno 
mała moc wyjściowa (107*-+107*? W), jak też generowane częstotliwości (od 
ok. 1400 MHz do ok. 24000 MHz) znacznie utrudniają bezpośredgie wyko- 
rzystanie sygnałów takich wzorców do pomiarów. 

Dzięki układom porównania opartym na zasadzie syntetyzerów i wzbogaconym 
o układy automatycznego dostrajania generatora kwarcowego możemy otrży- 
mywać zespół sygnałów o użytecznych pomiarowo mocach i częstotliwościach. 
Inne zagadnienia zwią; ane z pr: etwar: aniem sygnałów generowanych — to po- 
wielacze częstotliwości (szczególnie waraktorowe — oparte na działaniu nie- 
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liniowej pojemności złączowej), wytwarzające sygnały o częstotliwościach wielu 
GHz przy sterowaniu sygnałami o częstotliwościach setek MHz. 

Problem ten — jak również problemy generacji bardzo małych częstotliwości 
(/ < 1 Hz), równoczesnej generacji kilku sygnałów o różnych częstotliwościach 
(możliwej np. w generatorach z opóźnieniem w -pętli sprzężenia) — należy do 
zagadnień specjalnych, których omawianiu służą publikacje specjalistyczne. 


= SHRZ f»=22 789 421 700 Hz 
O R 
O 4035261MHZ 
Generolar 
WZOLCOWY O 4 345 087TMAZ 


(26M 
© 55,087kH2 


O 473 435KHZ 
ŚS00KHZ 


O 24, 565kHZ 
O 2456,5KHZ 
O 206,5AH2 


O 206342 


O (5kHZ Rys. 10-108. 
Przykład 

syntetyzera 

O SZ3ANZ częstotliwości 
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współpracy 

z amoniakalnym 
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częstotliwości [60] 


O Z3AHZ 


Bibliografia do rozdziału 10 


1. J. Groszkowski: Podstawy elektrycznej stabilizacji częstotliwości. Warszawa 1938. 

2. J. Groszkowski: Generacja i stabilizacja częstotliwości. PWT, Warszawa. Wyd. I -— 1947, 
Wyd. II — 1950. | 

3. J. Groszkowski: Wytwarzanie drgań elektrycznych. PWT, Warszawa 1958. 

4. J. Groszkowski: Frequency of: Self-oscillations. Londyn, N. York 1964. 

5. K.F. Teodorczik: Awtokolebatielnyje sistemy. Moskwa 1952. 


"a 


10. 


11. 


12. 


13. 


14. 


15. 


16. 


A. Blaquiere: Nonlinear System Analysis. Londyn, N. York 1966. Tłum. ros., Moskwa 1969. 

A. A. Andronow, A. A. Witt, S.J. Chajkin: Tieorija koliebanij. Moskwa 1959. 

S. J. Jewtjanow, A. W. Miszczienko: Awtogienieratory s fazirowanijem na połuprowodniko- 
wych triodach. ,„Naucznyje dokłady wysszej szkoły”. ,„Radiotiechnika i elektro- 
nika”, nr 4, 1958. j 

S.J. Jewtjanow, O. A. Czełnokow: Usłowije samowozbuzżdienija awtogienieratora na połu- 
prowodnikowom triodie. „„Naucznyje dokłady wysszej szkoły”. ,„Radiotiechnika 
i elektronika”, nr_1, 1959. 

S. A. Czełitokow: Stabilnost" czastoty awtogienieratorow na połuprowodnikowych triodach. 
Sbornik statiej „„Połuprowodnikowyje pribory i ich primienienije”. Wyp. 6, 1969, 
str. 270—198. 

O. A. Czełnokow, J. W. Woroniecki: Osłablenije wlijanija rieżyma na czastotu kwarcewogo 
gienieratora na tranzistorie. Sbornik statiej „„Połuprowodnikowyje pribory i ich 
primienienije”. Wyp. 11, 1964, str. 185—213. 

J. S$. Wochmjakow, O. A. Czełnokow: Ustojcziwost” stacjonarnych rieżymow wysokoczastot- 
nogo tranzistornogo awtogienieratora s inercjonnym awiosryc zczyjeni. Sbornik 
statiej „„Połuprowodnikowyje pribory i ich primienienije”. Wyp. 21, 1969, str. 
213—238. 

S. A. Sawielew, O. A. Czełnokow: Issledowanije stacjonarnogo rieżyma tranzistornogo awto- 
gienieratora na wysokich czastotach. Sbornik statiej ,„„Połuprowodnikowyje pri- 
bory i ich primienienije”. Wyp. 18, 1967, str. 117—139. 

S. A. Sawielew, O. A. Czełnokow: Issliedowanija rieżymow tranzistornogo awtogienieratora. 
Sbornik statiej ,„Połuprowodnikowyje pribory w tiechnikie elektroswjazi”. Wyp. 
10, 1972, str. 43—53. | 

J.F. Nikołajewski, W. W. Polewoj, J. P. Sorokin: O paramietrach schiemy zawiszczenija 
s.w.cz. moszcznych tranzistorow pri bolszych urownijach inżekcji. Sbornik statiej 
„Połuprowodnikowyje pribory i ich primienienije”. Wyp. 24, 1970, str. 42—51, 

J. F. Nikołajewski, J. P. Sorokin, B. G. Szczapow: K woprosu o rasczetie moszcznych wy- 
chodnych kaskadow tranzistornych gienieratorow. Sbornik statiej „„Połuprowod- 
nikowyje pribory w tiechnikie elektroswjazi”. Wyp. 10, 1972, str. 38—42. 


. $. Ryżko, J. Ebert: Wzmacniacze rezonansowe i generatory mocy wielkich częstotliwości, 


WNT, Warszawa 1968. 


. A.J. Aleksandrow: Gienieratory wysokostabilnych kolebanij. Moskwa 1961. 

. N.J. Sztein: Awtogienieratory garmoniczeskich kolebanij. Moskwa 1961. 

. G. T. Szitikow: Stabilnyje diapazonnyje awtogienieratory. Moskwa 1965. 

. M. Rozwadowski: Znaczenie stabilizacji częstotliwości w nowoczesnej technice. „„Postępy 


elektroniki”, nr 4—5, 1970, str. 7—13. 


„ B. Gniewińska: Krótkoterminowa stałość częstotliwości generatorów kwarcowych. ,,Postępy 


elektroniki”, nr 45, 1970, str. 7—13. 


. S$. Hahn: Atomowy cezowy wzorzec częstotliwości. IPPT PAN, ,„„Wybrane zagadnienia 


elektroniki i telekomunikacji”, Warszawa 1968, str. 75—82. 


„. W. Gołde: Układy elektroniczne. T. II. WNT, Warszawa 1976. 

. A. Filipkowski: Wzmacniacze tranzystorowe — selektywne. WNT, Warszawa 1968. 

. A.K. Łósiew: Liniejnyje radiotiechniczeskije cepi. Moskwa 1971. 

. Praca zbiorowa pod red. A.P. Gorszkowa: Apparatura dla czastotnych i wremiennych 


izmierienij. Moskwa 1971. 


. Ł. de Pian: Linear Active Network Theory. N. York, 1962. Tłum. ros., Moskwa 1967, 
. J.F. Nikołajewski, D. W. Igumow: Paramietry i priedielnyje rieżymy raboty tranzistorow. 


Moskwa 1971. 


. J. Kudrewicz: Częstotliwościowe metody w teorii nieliniowych układów dynamicznych. 


Warszawa 1970. 


. A. A. Charkiewicz: Osnowy radiotiechniki. Moskwa 1962. 


10/877 


878/10 


32. 
33. 
34. 
35. 
36. 
37. 
38. 
39. 
40. 


41. 


42. 
43. 
44, 
45. 
46. 
47. 
48. 
49. 
50. 
51. 
52. 
53. 


54. 


55. 
56. 


57. 
58. 
59. 
60. 


61. 


S. PP. Strielkow: Wwiedienije w tieoriju kolebanij. Moskwa 1964. 

Ł. A. Biessonow: Nieliniejnyje elektriczeskije cepi. Moskwa 1964. 

M, M. Aizinow: Radiotiechniczeskije cepi i signały. Moskwa 1966. 

J.1. Sudakow: Amplitudnaja modulacja i awto-modulacja tranzistornych gienieratorow. 
Moskwa 1969. 

I. D, Denisow: Gienieratory i usilitieli koliebanij radioczastot. Moskwa 1963. 

S.I. Jewtianow: Łampowyje gienieratory. Moskwa 1967. . 

A. N. Małachow: Fluktuacji w awtokolebatielnych sistiemach. Moskwa 1968. 

Ł.J. Gudzienko: O fluktuacjach amplitudy kolebanij awtonomnogo łampowogo gieniera- 
tora. ,„Radiotiechnika i elektronika”, nr 1, 1959, str. 97—108. 

W. E. Jamnyj, T. D. Gawra: Eksperimentalnoje issłedowanije czastotnych fluktuacji kwar- 
cewych tranzistornych gienieratorow. ,, Radioelektronika”, nr 8, 1967, str. 794—800. 

W. E. Jamnyj: Issledowanije nizkoczastotnych amplitudnych i czastotnych fluktuacji kwar- 
cewych gienieratorow na tranzistorach. ,„Radioelektronika”, nr 5, 1970. str. 658—- 
660. 

R. Nowak: Zasada równowagi mocy urojonej w generatorze z szumem białym. ,„Wybrane 
zagadnienia elektroniki i telekomunikacji”, str. 115—120. PWN, Warszawa 1968. 

A.N. Małachow, N.N. Solin: Tiechniczeskije fluktuacji kwarcewogo gienieratora. Izw. 
buzow „„,Radiofizika”, nr 4, 1969, str. 529. 

W. R. Attkinson, L. Fey, J. Newman: Spectrum Analysis of Extremly Low Frequency Var- 
iations of Quartz Oscillator. ,,Proc. of the IEEE”, nr 2, 1963, str. 379. 

N.N. Solin: O priedielnoj kratkowriemiennoj niestabilnosti czastoty kwarcewogo awto- 
gienieratora. ,„Radiotiechnika i elektronika”, nr 1, 1972, str. 86—89, 

L. S$. Cutler, C. L. Searle: Some Aspects of the Theory and Measurement of Frequency 
Fluctuations in Frequency. ,,Proc. of the IEEE”, nr 2, 1966, str. 137. 

J. D. Krisiłow, J. K. Filipski: Awtomaticzeskaja regulirowka usilenija w tranzistornych gie- 
nieratorach Izw. buzow „,Radiotiechnika”, nr 3, 1966, str. 382. 

E. Hafner: The Effects of Noise in Oscillator. Proc. IEEE, nr 2, Febr. 1966, str. 179—198. 

A. N. Małachow, A. W. Jakimo: Paramietriczeskoje uszyrienije spiektralnoj linii awtogie- 
nieratora na połuprowodnikowom triodie. ,„Radiotiechnika i elektronika”, nr 2, 
1969, str. 299. 

N. N. $olin: Fluktuacji w odnokonturnych kwarcewych awtogienieratorach na elektronnych 
lampach. Izw. buzow „,Radioelektronika”, nr 3, 1971, str. 267. 

D. A. Dmitrienko, A. 1. Tikin: Szirina spiektralnoj linii niekotorych nizkoczastotnych i radio- 
czastotnych gienieratorow. Izw. buzow. „„Radiofizika”, nr 6, 1963, str. 1271. 

W. P. Płużnikow, W. S. Siemienow: Piezo-kieramiczeskije twierdyje schiemy. Moskwa 1971. 

P.O. Gribowski: Kieramiczeskije twierdyje schiemy. Moskwa 1971. 

R. A. Walitow, W. Z. Najdierow, W. J. Barzin, A. A. Kulik: Gienieratory stimulirujuszczich 
signałow dla awtomaticzeskich sistiem kontrola. Moskwa 1972. 

G. B. Altszuller: Uprawlenije czastotoj kwarcewych gienieratorow. Moskwa 1969. 

A. Smolarski: Wybrane zagadnienia miernictwa rezonatorów kwarcowych. ,,Postępy elek- 
troniki”, nr 4/5, 1970, str. 44—53, 

A.K. Kużniecow, W.J. Barysziew: Kwarcewyj gienierator na polewych tranzystorach. 
„Prib. i tiechnika eksperimenta”, nr 2, 1970, str. 137—139. 

T. D. Gawra, J. W. Szabanow: Tranzystornyj kwarcewyj UKW gienierator s powyszennoj 
rieżymnoj stabilnostju czastoty. ,„Radiotiechnika”, nr 6, 1971, str. 62—67. 

A. J. Aleksandrow: Dwuchkaskadnaja schiema awtogienieratora s micżkatodnoj izbiratiel- 
noj obratnoj swjazju. Izw. buzow —- „„Radioelektronika”, nr 5, 1971, str. 560—565, 

Praca zbiorowa pod red. R. A. Walitowa: Radiotiechniczeskije schiemy na tranzistorach 
i tunnelnych diodach. Mosk wa 1972. 

A.N. Pchlawjan: Radiopieriedajuszczije ustrojstwa. Moskwa 1967. 


62. 


63. 


64. 


65. 


66. 


67. 
68. 


69. 
70. 


71. 


72. 


73. 
74. 


75. 


16. 


11. 
78. 


79. 
80. 


81 


82 


83. 


84. 


J. Bulik, E. Liberadzki: Generatory kwarcowe z kompensacją temperaturową. „,Postępy 
elektroniki” nr 4/5, 1970, str. 60—69. 
A. Smolarski: Zagadnienia nieliniowości rezonatorów kwarcowych. „„Wybrane zagadnienia 
elektroniki i telekomunikacji”. PWN, Warszawa 1968, str. 131—146. 
Cz. Klimek: Problem podwyższenia stałości częstotliwości wysokostabilnych rezonatorów 
kwarcowych. ,„Postępy elektroniki”, nr 4/5, 1970, str. 23----29, 
J. Bulik: Linearne obwody bierne. Rozdz. III „Poradnik inżyniera radioelektryka” pod re- 
dakcją A. Wojnara. WNT, Warszawa 1969. 
A. Sosnowski: Urządzenia radionadawcze. Rozdz. XIV ,,Poradnik inżyniera radioelektryka” 
pod redakcją A. Wojnara. WNT, Warszawa 1969. 
$..A. Drobow: Radiopieriedajuszczije ustrojstwa. Moskwa 1961. 
H. Lennartz, W. Taeger: Konstruirowanije schiem na tranzistorach. Thim. z języka niemiec- 
kiego, Moskwa 1964. 
W. Gosling: Field Effect Transistor Applications. Tłum. ros., Moskwa 1970. 
W.G. Kriksunow: Rieostatno-jemkostnyje gienieratory sinusoidalnych kolebanij. Kijów. 
1958. 
W. S. Popow, A. A. Bachtiozin. W. A. Azarkin: Niekotoryje woprosy tieorii i rasczeta łampo- 
wych RC-gienieratorow s G-obraznym czetyriechpoljusnikom. ,„Radioelektronika”, 
nr 1, 1968, str. 69—72, 
J. W. Winogradow: Osnowy elektronnoj i połuprowodnikowoj tiechniki. Moskwa 1972. 
B. P. Asjejew: Fazowyje sootnoszenija w radiotiechnikie. Moskwa 1951. 
T. Zagajewski: Optymalizacja elektronicznych generatorów RC małej częstotliwości. ,„Wy- 
brane zagadnienia elektroniki i telekomunikacji”. PWN, Warszawa 1968, str. 147—- 
169. 
J. Roszkiewicz: Układy RC o stałych rozłożonych. WKŁ, Warszawa 1972. 
Praca zbiorowa pod redakcją I. W. Malskogo, B. W. Siestrorieckogo: $. W. Cz. ustrojstwa 
na połuprowodnikowych diodach. Moskwa 1969. 
J. H. Luces: Halbleiter Dioden Schaltungen. Oldenburg 1968. Tłum. ros., Moskwa 1972. 
W, S. Andrejew, W. 1. Popow, A.J. Fiedorow, N. N. Fomin: Gienieratory garmoniczeskich 
koliebanij na tunnelnych diodach. Moskwa 1972. 
J. A. Fiedotow: Osnowy fiziki połuprowodnikowych priborow. Wyd. Il, Moskwa 1969. 
S. A. Garjainow, I. D. Abiezgauz: Połuprowodnikowyje pribory s otriacatielnym soprotiw- 
lenijem. Moskwa 1970. 
. J, A. Dobrowolski: Rodzaje pracy generatora z diodą Gunna. „„Elektronika”, nr 11, 1970 
str. 275, 
. J. A. Dobrowolski: Analityczny model diody Gunna oscylującej w rodzaju rezonansowym 
z gaszeniem domeny. ,,Arch. Elektroniki”, nr 20, 1971, str. 1049. 
J. A. Dobrowolski: Wpływ dobroci obciążonego rezonatora na moc wyjściową generatora 
z diodą Gunna. ,„,„Elektronika”, nr 12, 1971, str. 320. 
J. A. Dobrowolski: Własności generatora z diodą Gunna pracującą w rezonatorze kon- 
centrycznym. ,„Elektronika”, nr 12, 1971, str. 97. 
. M.S. Szur: Effekt Ganna. Leningrad 1971. 
. F, Sterzer: Transferred Electron (Gunn) Amrlifiers and Oscillators for Microwave Applica- 
tions. ,„Proc. of the IEEE". nr 8, 1971, str. 1155—1163. 
. S$. M. Sze, R. M. Ryder: Microwave Avalanche Diodes. ,,Proc. of the IEEE”, nr8, 1971, 
str. 1140—1154. | . 
. J. Pawłowski: Teoria układów elektronicznych. Rozdz. I „Poradnik inżyniera radioelek- 
tryka” pod- red. A. Wojnara. WNT, Warszawa 1969. 
. W.P. Sigorski, A. J. Pietrienko: Osnowy teorii elektronnych schiem. Kijów 1971. 
. J. Pawłowski: Wpływ obciążenia na własności selektywnego czwórnika RC typu ,„„podwójne 
T*". Zesz. Naukowe Polit. Warsz. „„Elektryka”, nr 23, 1961. 
. A. Filipkowski, Z. Gniewiński: Analiza selektywnych czwórników kratowych RC i ich przy- 
datności do generatorów. Zesz. Naukowe Polit. Warsz. „„Elektryka”, nr 11, 1956. 


10/879 


110. 


111. 


112. 


113. 


114. 
115. 
116. 
117. 


118. 
119. 


120. 


121. 


. A. Filipkowski, Z. Gniewiński: Próba rozszerzenia pasma generatorów RC do 10 MHz. 


Zesz. Naukowe Polit. Warsz. „„Elektryka”, nr 16, 1955. 


. W.G. Bondarenko: RC generatory sinusoidalnych kolebanii. Moskwa 1976. 
. J. Srzednicki: Własności i zastosowanie mniej znanych sześcioelementowych selektywnych 


czwórników oporowo-pojemnościowych. ,,Rozpr. Elektrotechniczne”, T. XII, z. 4, 
1966, str. 709—744. 


. J. Srzednicki: Optymalne parametry przestrajanego mostkowego generatora RC. ,„Rozpr. 


Elektrotechniczne”, T. XV, z. 2, 1969, -str. 253—267. 


. J. Srzednicki: Zniekształcenia nieliniowe generatorów RC z mostkiem Wiena. ,,Arch. 


Elektrot.”, T. XVII, z. 1, 1968, str. 89—96. 


. J.O. Saakow: Teorija i rascziet izbiratielnych RC-sistem. Moskwa 1954. . 
. T. Zagajewski: Optymalizacja generatorów lampowych ze względu na stałość częstotliwo- 


ści i znizkształcenia nieliniowe. ,„Arch. Elektrotechniki”, z. 1, 1963, str. 547. 


. T. Zagajewski: Optymalne parametry generatorów lampowych z obwodami T. „Arch. 


Elektrotechniki”, z. 1, 1960, str. 17. 


. FL Barsukow: Gznerirowanije i selekcija signałow niskoj czastoty. Moskwa 1968. 
. W.N. Jakowlew: Generatory s mnogopetlenoj obratnoj swjaziu. Moskwa 1973, 
. W.J. Zefirow: K teorii passiwnogo RC-filtra, usiliwajuszczewo naprjażenije. ,„Radiotech- 


nika”, nr 7, 1974, str. 27—32. 


. S. Sońta, H. Kotlewski: Układy scalone liniowe i ich zastosowanie. Warszawa 1977. 
. Praca zbiorowa pod redakcją D. H. Sheingolda: Nonlinear Circuits Handbook. Massa- 


chusetts 1976. Tłum. ros. Moskwa 1977. 


. J. Pawłowski: Podstawowe układy elektroniczne. Nieliniowe układy analogowe. WKŁ, 


Warszawa 1979. 


. J.K. Clapp: Frequency Stable LC Oscillators. IRE, nr 8, 1954. 
. V. Vachała, L. Kristan: Oscilatory a generatory. SNTL, Praha 1974. 
. B. Van der Pol: A Theory of the Amplitude of Free and Forced Triode Vibrations. „Radio 


Review”, vol. 1, 1920, str. 85—89. 


. A. A. Andronow, A. A. Win: K teorii zachwatywanija Van-der-Pola. ,„Żurn. prikł. fizyki”. 


1930, T. 7, wyp. 3, str. 45—51, 

Z. Jelonek: Zniekształcenia w generatorach dudnieniowych. Zachowanie się oscylatora 
poza zakresem synchronizmu. ,,Przegląd Radiotechniczny”, T. XVI, z. 7—8, 1938, 
str. 25—28. 

Z. Jelonek: Locking Phenomena in Oscillators. ,„Proc. IRE”, vol. 34, November 1946. 
str. 863. 

R. Adler: A Study of Locking Phznomena in Oscillators. ,„Proc. IRE”, vol. 34, June 1946, 
str. 351—357. 

R. D. Huntoon, A. Weiss: Synchronization of Oscillators. „,Proc. IRE”, vol. 35, December 
1947, str. 1415—1421. 

K.F. Teodorczik: Awtokolebatielnyje sistiemy. Moskwa 1952. 

I. M. Kapczinskij: Msztody teorii kolebanii w radiotechnikie. Moskwa 1954. 

K. Kurokawa: Noise in Synchronized Oscillators. ,„IEEE Trans.”, vol. MTT-16, 1968, nr 4, 
str. 234240. 

K. Kurokawa: Injection Locking of Microwave Solidstate Oscillators. ,,Proc. IEEE”, 
vol. 61, nr 10, 1973. 

N.N. Fomin: Sinchronizacja diodnych generatorow SWCz. Moskwa 1974. 

J. Kudrewicz: O synchronizowaniu generatorów małym sygnałem okresowym. Materiały 
IV symp. ,„Metody matematyczne w elektrotechnice”, Białowieża 1975, str. 18—26. 

A.G. Demjaczenko: Sinchronizacja generatorow garmoniczeskich kolebanii. Moskwa 
1976. : 

M. Jeżewski, W. Szkudliński; Generatory synchronizowane i ich zastosowanie. WNT, 
Warszawa (w druku). 


122. M. Jeżewski: Zastosowanie dwuharmonicznej funkcji opisującej do analizy zjawiska syn- 
chronizacji oscylatorów LC. ,,Arch. Elektrotechniki”, T. XXII, z. 2, 1974, str. 
301-—312. 

123. M. Jeżewski: Further Remarks on Injection Locking. „IEEE Trans.”, vol. CAS-22, De- 
cember 1975, str. 960—962. 

124. JC. West, J. L. Douce: The Mz:chanism of Subharmonic Generation in a Feedback 
System. ,,Proc. IEEE”, vol. 103, p. B, July 1956, str. 569. 

125. WS. Andrejew: Teoria nieliniejnych elektriczeskich cepiej. Moskwa 1972. 

126. S$. Rosłaniec: Charakterystyki synchronizacji generatora mikrofalowego z ujemną dynamicz- 

" ną przewodnością. Mat. IV symp. ,„Metody matematyczne w elektrotechnice”, 

. Białowieża 1975, str. 197—208. | 

127. B. Gniewińska, C. Klimek: Rezonatory i generatory kwarcowe. Problemy Elektroniki 

| i Telekomunikacji. WKŁ, Warszawa 1980. 


10/881 


882 


Skorowidz 


Admitancja korelacyjna 582 

Algebraiczne kryteria stabilności 169 

Algorytm obliczania różnicy zwrotnej (F) 191 
Analogi indukcyjności (cewek) 344 

O OREDCZIA regulacja wzmocnienia) 314, 
Asymetryczne wzmacniacze prądu stałego 417 


Charakterystyka ,„„N” 852 

— „S*”* 851 

Charakterystyki amplitudowe wzmacniaczy 49 

— asymptotyczne (Bodego) 239 

— częstotliwościowe wzmacniaczy selektywnych 316 
— dynamiczne wzmacniaczy 639, 713 

— fazowe wzmacniaczy 49 

— izoprądowe 647, 713 

— logarytmiczne 239 

— robocze 641, 667 

— różnicowe 652 

— statyczne 5 

CMRR 424 

Czas martwy wzmacniacza 256 

— narastania 21, 233, 235, 247, 403 

— opóźnienia 233, 235, 247, 403 

Częstotliwości graniczne tranzystorów bipolarnych 10 
— -—- wzmacniaczy 211, 220 

— oscylacji 237 


PE charakterystyk częstotliwościowych 305, 

Demodulatory 556 

Dioda Gunna 848 

— kluczująca 696 

— tunelowa 849, 852 

— waraktorowa 611 

Diodowa stabilizacja punktu pracy tranzyst. bipol. 
101, 104 | 

Diody lawinowo-przelotowe 848 

Dobroć bieguna transmitancji 341 

—— symulowanych indukcyjności 347 

Dodatnie sprzężenie zwrotne 131 

Dokładny ogranicznik 529 

Dominujące linie pierwiastkowe 171 

Dopuszczalny obszar pracy tranzystora 77, 658 

Drgania pasożytnicze 314, 723, 804 

— relaksacyjne 314, 788, 791, 853 

Dryft wzmacniacza tranzystorowego 415 

Dwójniki ze sprzężeniem zwrotnym 272 


Efekt Millera 48, 70, 219, 364, 494, 586 
— Early'ego 102 


Fazowe równanie synchronizacji 868 
Filtry ceramiczne 336 


— cyfrowe 396 

— dolnoprzepustowe 630 

-— elektromechaniczne 336 

— odtłumiane 393 

— typu m 631 

— zerowe o parametrach RC rozłożonych 366, 823 
— zrównoważone 327 

Funkcja biliniowa 147 

— widmowa szumów S(w) 28 


Generator Butlera 803 

— z mostkiem (czwórnikiem) Wiena 810, 830 

Generatory Colpittsa 737, 740, 750, 754, 783, 805 

— diodowe (dwójnikowe) 726, 847, 855, 871 

— drgań sinusoidalnych 723 

„— ——- —-. fluktuacje 793 

— — — liniowa poprawka częstotliwości 749 

— — — miary stałości częstotliwości 724 

Generatory drgań sinusoidalnych — nieliniowa po- 
prawka częstotliwości 734, 764, 780 

— — — ograniczanie amplitudy 776, 785, 830 

— — — rodzaje wzbudzeń 770, 788 

— — — stabilizacja amplitudy 785 

— —. —. synchronizacja 

—- Hartleya 737, 750, 754, 784, 805 

-—— kwarcowe 797 

— Meissnera 737,-746, 773, 781 

— RC 807, 870 

— —- dużych częstotliwości 845 

— —- małych częstotliwości 839 

— — ograniczanie i stabilizowanie amplitudy 830, 
38 


— .— poprawka nieliniowa 827 

—— — średnich częstotliwości 809 

— sprzężeniowe (czwórnikowe) 729 
— ——- teoria liniowa 731, 735 

— — — nieliniowa 773 

— m — quasi-liniowa 764 

— — zagadnienia układowe 

— wielkich częstotliwości 

Graniczna częstotliwość szumów 597 
Graniczne parametry sprzężenia zwrotnego 184 
— wzmocnienie w pętli 172 


IMPATT 848 . 
Impedancja korelacyjna 583 

Impedancje robocze 46 

— — układów podstawowych 64 

-— — wpływ sprzężenia zwrotnego 125, 129, 132, 194 
Impulsy zakłócające przetworników 549 
Indukcyjność doprowadzeń elementów 5 

Integrator (układ całkujący) 511, 520 

Intensywność uszkodzeń 23 

-—- — kondensatorów 25 


— -—— oporników 24 

— -- tranzystorów 26, 81 
—— — układów scałonych 26 
Inwerter impedancji 348 

— (jednostkowy) 510 


Jednokierunkowa transmisja przez tor sprzężenia 
zwrotnego 121, 123 
— — — wzmacniacz 120, 123 


Kaskoda 313 

Klasy pracy wzmacniaczy 648 

Komparatory 525 

Kompensacja przesunięcia fazy 760 

Kondensator dynamiczny 555 

Konduktancja szumów (£sz) 586 

Konwerter impedancji 348, 350 

Korekcja czwórnikowa 255 

— dwójnikowa 249 

Kryterium Nyquista 180, 811 

Krzywe Lissajoux 646 

Kształtowanie charakterystyki maksymalnie płaskiej 
251, 259, 263 

— — równomiernie falistej 323 

-— maksymalnie liniowej charakterystyki fazowej 254 

Kwarcowa stabilizacja częstotliwości 798 


Linie pierwiastkowe 169, 170 

— RC o parametrach rozłożonych 365 

— wzmacniaczy łańcuchowych 633 

Logarytmiczna miara wzmocnienia (dB) 57 
Logarytmiczne charakterystyki częstotliwościowe 239 
LSA 849 


Macierz nieoznaczona 70 

Macierze tranzystorów bipolarnych 13, 18 
— — unipolarnych 13 

Macierze „„uśrednione” 771 

— zestawów tranzystorów 74 

Macierzowe warunki generacji 752 
Maksymalna częstotliwość generacji 54 

— moc wyjściowa 658, 665, 677 
Marginesy stabilności 181 

Masery 613 

Metoda pięciopunktowa 650 

— Wilsona-Bedriego-Bowrona 389 

Metody opisu własności elementów 3 

-— zapewnienia stabilności 302 

Miara aktywności czwórników (U) 53 

— dobroci czwórnika RC 814 

— szumów 579 

— wrażliwości 374 Z 
Miary fluktuacji sygnału generowanego 795 
— niezawodności 22 

Minimalizacja współczynnika szumu 579, 585, 604 
Modele tranzystorów bipolarnych 111 

— — —- Ebersa-Molla 112 

— — — Gummeła-Poona 114, 115 

— —- unipolarnych 116 

Modelowanie zmiennych stanu 384 
Modulacja skrośna 404 


Napięcie trzasków 31 

— niezrównoważenia 466 

Neutrałizacja rezystancji bazowej 99 

-—— we wzmacniaczach selektywnych 303, 719 


883 


Nieliniowe obwody prądu stałego 87 . 
Niestabilność cieplna tranzystorów bipolarnych 81 
Niezawodność elementów 22 


Obciążenia dynamiczne wzmacniaczy 280 
Obwody drgające 726 

— rezonansowe o dzielonych reaktancjach 291 
Ograniczenia częstotliwościowe 245 
Optrony (optoizolatory, transoptory) 560 
Optymalna filtracja 605 

— impedancja źródła sygnału 588, 668 
-— indukcyjność 295 

Optymalny punkt pracy 35, 81, 590 
Oscylacja 233, 236 

— obwiedni 403 


Parametry czasowe wzmacniaczy 233 

— przetworników 537 

-— robocze 46 

— szumowe wzmacniaczy 576 

— wzmacniacza mocy 658 

Pary quasi-komplementarne 691 

Pasożytnicza modulacja 790 

Piezotransformatory 805 

Pik-emiter 261 

Podstawowe układy wzmacniające 62, 64 

Podwójne T 360, 380, 819 

Pojemność cieplna tranzystora 80 

Polaryzacja dynamiczna 683, 782, 786, 855 

Pole wzmocnienia 12 

— — we wzmacniaczach pasmowych 220 

— — — — selektywnych 319, 322, 325 

Potencjalna niestabilność 56 

Praca tranzystorów przy mikroprądach 7 

Prąd niezrównoważenia 467 

Prądy generacji termicznej 7 

Proces wzmacniania 68 

Przebicie bazy 79 

Przebicie tranzystorów unipolarnych 94 

Przesuwniki fazy 521 

Przetworniki (modulatory) 536 

— napięcie-prąd 514 

Przybliżone związki własności częstotliwościowych 
i czasowych 233 

Przyrost pola wzmocnienia 254, 256 

Pulsacje krytyczne 172 


Realizacja analogów indukcyjności (cewek) 344 
— sekcji bikwadratowych 374, 384 

-— źródeł prądu stałego 106, 451 
Realizowalność optymalnego obciążenia 54 
Regulacja (ARW) z opóźnieniem 333 
Rezonatory kwarcowe 798 

Rezystancja o małych szumach 605 
Rezystancja szumów (R:.) 586 

— termiczna 83 

Rodzaje sprzężeń zwrotnych 123 

— wzmacniaczy 207 

— — selektywnych 289 

Równanie Adlera 867 

— charakterystyczne 168 

— Van der Pola 773, 856 

Różnica zwrotna (F) 189 


Schematy zastępcze tranzystorów bipolarnych 11, 16 


884 


— — — unipolarnych 18, 20 

Sekcje bikwadratowe KHN 385 

— — TG 391 

mm mm TT 388 

— Sallena-Keya 375 

Sinusoidalne równoważniki szumu 444, 580 

Sprawność energetyczna obwodu rezonansowego 294, 
324, 714 

— — wzmacniacza 654, 664, 675 

Sprzężenia lokalne 182 

— pasożytnicze między elementami 38 . 

— wielokanałowe 202 

— wielostopniowe 182 

Sprzężenia zwrotne dla składowych stałych 10 

— — mieszane 136 

— —- rodzaje 128, 130, 131, 132 

—— — Ujemne 131, 194 

— — we wzmacniaczach mocy 700 

— — — — operacyjnych 134 

Stabilizacja punktu pracy w zespołach tranzysto- 
rów 105 

Stabilność bezwzględna 297 

-— robocza 297 

— warunkowa 182 

— wzmacniaczy 168 

— — selektywnych 296 

Stałość częstotliwości 724, 798 

— punktu pracy tranzystora 85 

— wzmocnienia 150 

Stosunek zwrotny (7) 188 

Struktury żyratorowe 358 

Sumator inwertujący 510 

— nieodwracający fazy 519 

Synchronizacja częstotliwości 862 

Syntetyzery częstotliwości 875 

Szerokość linii widmowej 795 

Szumowe schematy zastępcze tranzystorów 34 

— — — wzmacniaczy 156 

Szumy elementów 27 

impulsowe (wybuchowe) tranzystorów 35 

oporników 29 

strukturalne 30 

tranzystorów bipolarnych 31, 34 

— unipolarnych 37 

wybuchowe (impulsowe) 35 

wzmacniaczy parametrycznych 612 

Szybkość! narastania napięcia (slew rate) 475 


blo 


Temperatura szumów 577 

Termiczne stałe czasowe tranzystora 79 
'Termistorowa stabilizacja punktu pracy 104 
Tłumienie (redukcja) dryftu 423, 424 
Tolerancja parametrów 3 
Transformacja admitancji 292 
Transformator 212, 218, 669 
Tranzystory pasożytnicze 40 

— zestawne 690 

TRAPATT 848 

Twierdzenie Kotielnikowa 533 


Ujemne pojemności 70 

— przewodności (konduktancje) 70 
Układ wzmacniający WE 63, 661 

— — WO (up. WC, WD) 67, 69, 661 


— — WS (np. WB) 66, 68, 99 
Układy antylogarytmujące (delogarytmujące) 531 
— |logarytmujące 119, 530 

—  mnożące 119 

— odsprzęgające 257, 314 

— podstawowe WE 63 

— — wo 67, 69 

— — WS 66, 68, 99 

— różniczkujące 513 

— tandemowe 110 

Unilateryzacja 303 

Uszkodzenia nagłe (katastroficzne) 153 
— parametryczne 153 

Uśrednione pojemności 716 


Warunek amplitudy 733, 742, 751 

— fazy 733 

Warunki stabilności wzmacniacza 169, 180, 202, 
203, 320, 369 

— stosowalności elementarnej teorii sprzężenia 123, 
129 

Widmowa gęstość mocy szumów (widmo energe- 
tyczne) 28 

Własności obwodów rezonansowych 290 

Włączenie inwersyjne tranzystora 9, 12 

Wpływ potencjału podłoża na charakterystyki tran- 
zystorów MOS-FET 95 

— sprzężenia zwrotnego na charakterystyki często- 
tliwościowe 137 

— — — — dryft 414 

— — — -—- impedancje robocze 125, 129, 194 

— — — — niezawodność 153 

— — — —— pole wzmocnienia 139, 261 

— — — — stabilność 168, 200 

— — — — szumy własne 154 

— — — — własności w dziedzinie czasu 144 

— — — — wrażliwość 145, 149, 198 

— — — — współczynnik szumu 155, 157 

— — — — wzmocnienia 124, 126, 129, 196 

— — — — — skuteczne 126 
— — — zniekształcenia nieliniowe 158, 160, 167 

Wrażliwość bieguna 342 

— dobroci Q 342, 362, 372 

— na mały przyrost 147 

— pulsacji wo 342, 363, 373 

— wiełkoprzyrostowa 147 

— współczynnika szumu 584, 603 

Współczynnik dopasowania szumowego 588 

— odtłumienia (regeneracji) 609 

— prostokątności 287, 322 

— redukcji sygnału sumacyjnego (wspólnego) CMRR 
424 | 


— stabilizacji 725 

— stabilności roboczej 306, 310 

— synchronizacji 872 

— szumu 154, 576 

— — wzmacniacza wielostopniowego 578 

— tłumienia drgań 726 

— wzmocnienia 872 

Współczynniki stabilizacji napięcia 91 

-— — prądu 91 

Wtórniki 266, 518 : 

Wtórniki proste, deformacja dużych sygnałów im- 
pulsowych 271 

— —- impedancje robocze 269, 616 

— — własności impulsowe 268, 271, 619 


— — —- pasmowe 267, 618 

— złożone, impedancje robocze 621, 624 

— — kaskadowe 623 ) 

— — szumy 627 

— — wzmacnianie dużych impulsów 626 

Wybór pojemności obwodu rezonansowego 302 

— rezystancji emiterowej (Rz) 89, 245 

Wykres Wyszniegradzkiego 231 

Wykresy generacji 790 

— Nicholsa 141 

— polaryzacji 790 | 
Wymiana wraźliwości na wzmocnienie 380, 382 
— wzmocnienia na czas narastania 265 

— — —- pasmo 221, 275 

— — — stromość charakterystyki fazowej 814 
Wyznaczanie linii pierwiastkowych 172 

— obwiedni sygnału wyjściowego 61 

Wzmacniacz operacyjny 464 

— — dynamika 471 
' — — korekcja wewnętrzna charakterystyk częst. 491 
— — —- zewnętrzna 482, 484 

-—— -— parametry 466, 475 

— — równoważenie 503 

— — szumy 477 

— — własności transmisyjne 470 . 

— — zabezpieczenia 498 
— — zasiłanie 464 
Wzmacniacz operacyjny, 
— oporowo-pojemnościowy 245 
-= różnicowy 420 — 

— — dynamika 443 

— — ograniczenie pasma 439 
— — parametry 422, 434, 437 


zastosowania 278, 508 


— podstawowe własności 420 

— realizacje 450 

— sprzężenia zwrotne 463 

-— szumy 443 

— wzmocnienia 422, 423 
— — zależność własności od parametrów 424 
— -—— z obciążeniami dynamicznymi 458 
— — z tranzystorami „,,super-beta* 455 
— — z tranzystorami zestawnymi 453 
Wzmacniacze dużych impulsów 655 
— klasy C, metody analizy 646, 715 


— — — obwody rezonansowe 708 

— — — własności energetyczne 709 

— — — zagadnienia układowe 707, 712 
— — D 705 


— łańcuchowe (addytywne) 629 

—' magnetyczne 563 

Wzmacniacze mocy 657 

-—- — asymetryczne 662 

-— — beztransformatorowe 662 

— — klasy A 662, 674 

— — — B (AB) 674 

-—— — przeciwsobne 670, 694 

— —— przeciwstawne 687 

— — - transformatorowe 668 

— > wpływ częstotliwości granicznej 
: 80 

— -— zagadnienia układowe 683, 687 
Wzmacniacze mocy z diodą kluczującą 696 
-— — zniekształcenia skrośne 679, 703 


tranzystora 


885 


— modulacyjne 615 

— „odoperacyjne”” 

— o granicznych impedancjach 615 

—- parametryczne 607 

— pasmowe 207 

— — zakres małych częstotliwości 210 

— — — wielkich częstotliwości 216 

— — ze sprzężeniami zwrotnymi 261 

— —- z korekcją charakterystyk 248 

Wzmacniacze prądu stałego 207, 409 

— — —- demodulatory 556 

— — — dryfty 411, 535 

— — —- generacyjne 565 

— — — hybrydowe 567 

— — — o sprzężeniach bezpośrednich 409 

— — — — — świetlnych (optycznych) 559 

— — —- przetworniki 536 

— — — z przetwarzaniem sygnału 410, 533 

Wzmacniacze selektywne 207 

— — kaskadowe 312 

— — maksymalne wzmocnienie stopnia 298 

— -— warunki stabilności 297 

— — wielorezonansowe 323 

— — z analogami indukcyjności (cewek) 343 

— — ze skupioną selektywnością 326 

— — z filtrami elektromechanicznymi 289, 335 

— — - zniekształcenia 400 

— — z obwodami sprzężonymi 318 

— — z selektywnymi sprzężeniami RC 359 

— — z zespolonymi sprzężeniami zwrotnymi RC 
372 


Wzmacniacze z korekcją charakterystyk 248 
Wzmacniacze z obciążeniami dynamicznymi 279 
Wzmocnienia 46 

Wzmocnienie asymptotyczne 288 

Wzorce częstotliwości 725, 875 

Wzór Blackmana 196 


Zabezpieczenia przed przeciążeniami 698 

Zależność parametrów tranzystora od punktu pracy 
13, 208, 221, 329 

— pola wzmocnienia od rezystancji 220 

— współczynnika szumu od częstotliwości 594 

— — — —— parametrów tranzystorów 600 

— — — — punktu pracy 589 

— — — —. układu wzmacniacza 601 

Zapewnianie stabilności poprzez niedopasowanie 306 

Zasilanie elementów sterowanych (ES) 86 

— lamp elektronowych 97 * 

— tranzystorów bipolarnych 86 

— — unipolarnych 93 

— — ze źródeł prądowych 105, 109 

— układów scalonych 108 

Zawartość harmonicznych 158 

Zniekształcenia skrośne 679, 703 

Związki odpowiedzi jednostkowej h(t) z rozkładem 
zer i biegunów 60, 225 

—— parametrów  częstotliwościowych i 
59, 223, 240 : 

Zwis odpowiedzi (impulsu) 233, 237 


czasowych 


Żyrator 349, 350 


Wydawnictwa Komunikacji i Łączności, Warszawa 1980 

Wydanie 2. Nakład 10000 195 egz. Ark. wyd. 60 

Ark. druk. 56,25 (74,81 Ai). Oddano do składania w kwietniu 1979 
Podpisano do druku w maju, druk ukończono w czerwcu 1980 
Papier druk. sat. kl. IV, 70 g., 70X100/16 

Zam. P/39/79. K/8536. Cena zł 240.— 

Druk. im. Rewolucji Październikowej w W-wie, zam. 687/11/79 


